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OZET

Cok tasiyicili iletisim teknikleri, kablosuz haberlesmede karsilasilan en temel problem
olarak bilinen ¢ok yollu soniimlemenin ortadan kaldirilmasina imkan tanimalari
nedeniyle haberlesme sistemlerinde siklikla tercih edilmektedir. Halen dordiincii nesil
(4G) haberlesme teknolojisinde etkin bir sekilde kullanilan dikgen frekans bolmeli
¢ogullama (OFDM), zaman ve frekans kaymalarina karsi olan hassasiyeti, bant dis
emisyon fazlaligi ve dongiisel 6nek uygulamasi sonucu artan spektrum kullanimi gibi
cesitli zayif yonlere sahiptir. OFDM dalga formunun sahip oldugu zayifliklar dikkate
alinarak, filtre bankasi ¢oklu tasiyict (FBMC), evrensel filtreli ¢oklu tasiyici (UFMC),
agirlikli ortiistirme ve ekleme — OFDM (WOLA-OFDM), genellestirilmis frekans
bolmeli cogullama (GFDM) ve filtrelenmis — OFDM (f-OFDM) gibi besinci nesil (5G)
ve Otesi haberlesme teknolojilerinde kullanilmaya aday ¢ok tasiyicili yeni dalga formlari

gelistirilmistir.

OFDM dalga formuna gore daha gelismis 6zelliklere sahip olan 5G dalga formu
adaylarinda, diger ¢ok tastyicili sistemlerde oldugu gibi, tasiyicilarin st iiste binmeleri
sonucu anlik gii¢ yiikselmeleri meydana gelmektedir. Bu da iletilen sinyallerin yiiksek
tepe giicii/ortalama gii¢ oranina (PAPR) sahip olmasina sebep olmaktadir. Yiiksek
PAPR degerine sahip isaretlerin, vericide kullanilan kuvvetlendiricileri dogrusal ¢calisma
aralig1 disina ¢ikmaya zorlamasi sebebiyle, iletilen sinyalde bozulma meydana gelmekte
ve bunun sonucunda da sistem performansi diismektedir. Bu sebeple, 5G dalga formu
adaylarinin yeni nesil haberlesme sistemlerinde etkin bir sekilde kullanilabilmesi igin

PAPR degerlerinin diisiiriilmesi gerekmektedir.

Cok tasiyicili sistemler igin literatiirde ¢esitli klasik PAPR diisiirme yontemleri

Onerilmistir. Bu yontemler arasinda en c¢ok tercih edilenleri, bozunumsuz PAPR
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diistirme yetenekleri ve modifikasyona olduk¢a miisait yapilar1 sebebiyle kismi iletim
dizisi (PTS) ve seg¢ici esleme (SLM) yontemleridir. Bu tez ¢alismasinda, mevcut 5G
dalga formu adaylarindan WOLA-OFDM, UFMC ve GFDM dalga formundan kisa bir
siire sonra Onerilmis olan diisiik karmasikli — GFDM (LC-GFDM) i¢in, PTS ve SLM
teknikleri modifiye edilerek daha yiiksek performansa sahip ¢esitli yeni PAPR diisiirme
stratejileri gelistirilmistir. WOLA-OFDM igin ¢ift sembol optimizasyon (DSO) tabanli
PTS (DSO-PTS) ve DSO-SLM isimli iki yeni klasik PAPR diisiirme yoOntemi
gelistirilmistir. Aymi sekilde bu kez LC-GFDM dalga formuna 6zgii birikimli sembol
optimizasyon (CSO) tabanli PTS (CSO-PTS) ve CSO-SLM olarak adlandirilan iki
klasik yontem daha gelistirilmistir. UFMC dalga formu ig¢in ise, cesitli zeki
optimizasyon tekniklerinin PTS ve SLM metotlarina entegrasyonu sonucu toplam alti
farkli zeki optimizasyon tabanli PAPR diisiirme stratejisi gelistirilmistir. Bunlar
sirastyla ayrik fil siirlisii optimizasyonu tabanli PTS (DEHO-PTS), ayrik karga arama
algoritmasi tabanli PTS (DCSA-PTS), ayrik istilact ot optimizasyonu tabanli PTS
(DIWO-PTS), go¢men kus optimizasyonu tabanli SLM (MBO-SLM), ayrik guguk kusu
arama tabanli SLM (DCS-SLM) ve ayrik orman optimizasyon algoritmasi tabanli SLM
(DFOA-SLM) stratejileridir. S6z konusu PAPR diisiirme stratejilerinde faz optimizatori
olarak kullanilan zeki optimizasyon tekniklerinden DEHO, DCSA, DIWO ve DCS
algoritmalari, orijinal EHO, CSA, IWO ve CS algoritmalarinin yeni birer ayrik
versiyonlaridir ve her biri bu tez caligmasinda gelistirilmistir. Boylelikle baslangigta
siirekli optimizasyon problemleri i¢in 6nerilmis olan bu dort farkli algoritmayi, ayrik

faz optimizasyonu probleminin ¢dziimiinde de kullanmak miimkiin hale gelmistir.

Bu tez ¢alismasinda gelistirilmis olan hem klasik hem de zeki optimizasyon tabanl
PAPR diisiirme teknikleri, PAPR diisiirme performanslar1 ve uygulandiklar1 dalga
formunun gii¢ spektral yogunlugu ile bit hata oram1 performans: iizerindeki etkileri
bakimindan incelenmistir. Yapilan simiilasyon ¢alismalarinda, 6nerilen PAPR diisiirme
yontemlerinin, geleneksel PTS ve SLM performansinda 6nemli iyilesmeler sagladigi

gozlemlenmistir.

Anahtar Kelimeler: 5G dalga formlari;; PAPR; PTS; SLM; zeki optimizasyon

teknikleri
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Supervisor: Prof. Dr. Necmi TASPINAR

ABSTRACT

Multicarrier transmission techniques are preferred frequently in communication systems
because of making it possible to eliminate the multipath fading that is known as the
main problem encountered in wireless communication. Orthogonal frequency division
multiplexing (OFDM) waveform still utilized actively in the fourth generation (4G)
communication technology has various weak points such as the sensitivity to the time
and frequency offsets, the excess of out-of-band emission and growing spectrum usage
in consequence of cyclic prefix implementation. Considering the weaknesses that
OFDM waveform has, the new multicarrier waveforms such as filter bank multicarrier
(FBMC), universal filtered multicarrier (UFMC), weighted overlap and add — OFDM
(WOLA-OFDM), generalized frequency division multiplexing (GFDM) and filtered —
OFDM (f-OFDM), which are the candidates for being employed in the fifth generation
(5G) and beyond telecommunication technologies, were developed.

In the 5G waveform candidates possessing more advanced features compared to the
OFDM waveform, as in the other multicarrier systems, instant power escalations happen
in consequence of the superposition of subcarriers. These power escalations cause the
transmitted signals to have high peak-to-average power ratio (PAPR). For the reason
that the signals with high PAPR values push the amplifiers employed at the transmitter
to exceed the linear working range, the transmitted signal undergoes the degradation
and in consequence of this, the system performance decreases. Therefore, to be able to
use the 5G waveform candidates effectively in the next generation communication

systems, their PAPR values need to be reduced.
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Various classical PAPR reduction methods were proposed for multicarrier systems in
the literature. The most preferred ones among these methods are the partial transmit
sequence (PTS) and selective mapping (SLM) techniques due to their distortionless
PAPR reduction capabilities and quite suitable structures for modification. In this thesis,
various new PAPR reduction strategies with higher performances have been developed
by modifying the PTS and SLM techniques for WOLA-OFDM, UFMC and low
complex — GFDM (LC-GFDM), which was proposed shortly after the GFDM
waveform, included in the existing 5G waveform candidates: Two new classical PAPR
reduction methods called dual symbol optimization (DSO)-based PTS (DSO-PTS) and
DSO-SLM have been developed for the WOLA-OFDM. Likewise, two more classical
methods named as cumulative symbol optimization (CSO)-based PTS (CSO-PTS) and
CSO-SLM, both of which are peculiar to LC-GFDM waveform, have been developed.
For the UFMC waveform, six different intelligent optimization-based PAPR reduction
strategies have been developed in total as a result of the integration of various intelligent
optimization techniques to the PTS and SLM methods. These are the strategies of
discrete elephant herding optimization-based PTS (DEHO-PTS), discrete crow search
algorithm-based PTS (DCSA-PTS), discrete invasive weed optimization-based PTS
(DIWO-PTS), migrating birds optimization-based SLM (MBO-SLM), discrete cuckoo
search-based SLM (DCS-SLM) and discrete forest optimization algorithm-based SLM
(DFOA-SLM), respectively. DEHO, DCSA, DIWO and DCS algorithms included in the
intelligent optimization techniques utilized as a phase optimizer in the aforementioned
PAPR reduction strategies are the new discrete versions of the original EHO, CSA,
IWO and CS, and each one has been developed in this thesis. Thus, it has become
possible to utilize these four different algorithms, which were initially proposed for the

continuous optimization problems, in solving the discrete phase optimization problem.

Both the classical and intelligent optimization-based PAPR reduction techniques
developed in this thesis have been analyzed with regard to their PAPR reduction
performances together with their effects on the power spectral density and bit error rate
achievements of the waveforms to which they are applied. In the simulation studies, it
has been observed that the proposed PAPR reduction strategies ensure significant

improvements in the conventional PTS and SLM performances.

Keywords: 5G waveforms; PAPR; PTS; SLM; intelligent optimization techniques.
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Bu tez ¢alismasinda kullanilmis olan bazi kisaltmalar ve simgeler, anlamlar ile birlikte
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GIRIS

Tezin Konusu, Amaci ve Onemi

Gezgin veri trafiginde, o6zellikle son yillarda ¢ok ciddi bir artig yasanmistir. Yakin
gelecekte, sayilart her gegen giin artan akilli telefon ve benzeri insan odakli cihazlarin
yan1 sira, nesneler aras1 haberlesmeye dayanan nesnelerin interneti (IoT) teknolojisinin
de yayginlagsmasi ile birlikte 6zellikle gezgin internetin daha 6nce hi¢ olmadig kadar
hayatimizin bir pargasi haline gelecegi 6ngoriilmektedir. Bu durum, besinci nesil (5G) ve
Otesi haberlesme teknolojilerinden yeni beklentilerin olusmasina sebep olmaktadir.
Gilinden giline artan mobil kullanici ihtiyaglarinin karsilanmasinin yani sira, IoT
teknolojisi ile birlikte hayatimiza girmesi beklenen nesneler arasi haberlesmenin de
sorunsuz bir sekilde ger¢eklestirilebilmesi, ¢ok daha yliksek veri oranlarinda ve spektral
etkinlikte iletisim hizmeti sunan yeni nesil haberlesme sistemlerinin gelistirilmesine

baghdir [1-7].

Cok tasiyicili dalga formlari, ¢ok yollu kanallarin sebep oldugu frekans segici soniimleme
etkisine karsi direngli yapilar1 sebebiyle kablosuz haberlesmede c¢ogunlukla tercih
edilmektedir. Dordiincii nesil (4G) teknolojisinde halen, dikgen frekans bdlmeli
¢ogullama (OFDM) [8-10] olarak adlandirilan dalga formu etkin bir sekilde
kullanilmaktadir. Ancak bu dalga formu, ¢ok tasiyicili olmasinin getirisi olan birgok
avantaja sahip olmasina karsin, yeni nesil haberlesme teknolojisinde biiyiik ol¢iide

giderilmesi beklenen gesitli zayifliklara da sahiptir [11, 12]:

e OFDM'de ¢ok yollu soniimleme etkisiyle miicadele etmek i¢in dongiisel 6nek
ilavesine ihtiya¢ duyulmaktadir. Bu da, daha fazla spektrum kullanimina sebebiyet

verdigi i¢in iletim bandinin verimli kullanilmasina engel teskil etmektedir.

e Zaman Ve frekans kaymalarina kars1 hassasiyeti oldukea fazladir.



e OFDM'de biitiin alt tasiyicilarin birbirine dik ve senkronize olmasi gerekmekle
birlikte, sahip olduklar1 bant genisliklerinin de birbirine esit olmasi sart1 vardir. Bu
durum, spektrum kaynaklarinin ¢ok daha esnek bir sekilde kullanilmasinin 6niine

gecmektedir.

e OFDM teknolojisinde temel bant dalga formu olarak kare dalga kullanilmasi, daha
genis yan loblarin olusmasina sebebiyet vermektedir. Olusan yan loblar ve alt
tasityict senkronizasyonunun tam olarak gergeklestirilememesi sonucunda da

komsu tastyicilar arasinda ciddi girisimler meydana gelmektedir.

OFDM dalga formuna ait s6z konusu dezavantajlar1 ortadan kaldirmak i¢in, 5G ve 6tesi
haberlesme teknolojilerinde kullanilmak tizere filtre bankasi ¢oklu tasiyict (FBMC),
evrensel filtreli coklu tasiyict (UFMC), agirlikl ortlistiirme ve ekleme — OFDM (WOLA-
OFDM), genellestirilmis frekans bolmeli gogullama (GFDM) ve filtrelenmis — OFDM (f-
OFDM) gibi alternatif yeni dalga formlar1 nerilmistir.

FBMC sisteminde, her bir alt tasiyiciya filtreleme islemi uygulamak kaydiyla ¢ok
tasiyicili iletim gerceklestirilmektedir. FBMC'de, OFDM'ye oranla daha zayif kenar
loblar1 olustugu icin, kenar loblarin sebep oldugu tasiyicilar arasi girisim sorunu biiyiik
Olclide ortadan kaldirilmaktadir. Bunun yaninda, dongiisel 6nek veya koruma araligi

ekleme islemine ihtiya¢c olmamasi sebebiyle spektral verimlilikte artis saglanmaktadir
[13-16].

UFMC sisteminde, biitiin frekans bandinin filtrelendigi OFDM sisteminden ya da her bir
alt tasiyicinin filtrelendigi FBMC sisteminden farkli olarak; oncelikle mevcut frekans
bandi1 ¢ok sayida alt banda boliinmekte, ardindan ¢oklu alt tasiyicilar: ihtiva eden her bir
alt bant iizerinde filtreleme islemi gergeklestirilmektedir. Biitiin frekans bandi yerine
boliinmiis alt bantlar {lizerinde gercgeklestirilen bu tiir filtreleme islemi, daha diisiik
uzunlukta filtre kullanimint miimkiin kilip, UFMC dalga formunu ¢ogusmal1 iletisim
(burst communication) i¢in uygun hale getirmektedir. Bunun disinda, herhangi bir dalga
formunu tagtyicilar arasi girisim (ICI) problemine kars1 savunmasiz hale getiren bant dis1
radyasyon miktari, UFMC ile 6nemli oranda bastirilabilmektedir. Bahsedilen bu iistiin
ozelliklerinin yani sira, temel OFDM 6zelliklerini de bilinyesinde barindirmasi, UFMC’yi

cesitli hizmetlerde kullanilmaya uygun olduk¢a esnek bir dalga formu haline
getirmektedir [17-21].



WOLA-OFDM sisteminde, dongiisel onek ekleme isleminin hemen sonrasinda elde
edilen sinyal zaman domeninde genisletilir. Ardindan genisletilmis sinyale pencereleme
islemi uygulanip sinyal iletimi gergeklestirilir. WOLA-OFDM’de, olduk¢a sade ama bir
0 kadar da etkili olan zaman domeni pencereleme islemi sayesinde bant dis1 radyasyon
miktart giicli bir sekilde bastirilabilmektedir. Bunun diginda, kullanicilardaki senkron
uyumsuzluguna kars1 direngli olmasi ve ¢ok-girisli ¢ok-¢ikisli (MIMOQ) uygulamalar ile
uyumlu yapisi, WOLA-OFDM’nin yeni nesil dalga formlar1 arasindaki yerini
saglamlastirmaktadir [22-27].

GFDM sisteminde, her bir alt tasiyici, zaman ve frekans domeninde dairesel olarak
kaydirilan prototip bir filtre yardimiyla filtrelenmektedir. Bu islem, bant dis1 emisyonun
azalmasina sebep olarak kullanicilar arasinda ciddi bir girisime mahal vermeden parcali
ve dinamik bir spektrum tahsisi gerceklestirilmesine olanak saglamaktadir. Bunun
haricinde, verici kismindaki ayarlanabilir filtreler sayesinde, yiiksek frekans lokalizasyon
ozelliklerine sahip iletim sinyalleri elde edilebilmektedir. Ayrica GFDM sisteminde, hem
zaman hem de frekans domeni i¢in ¢ok kullanicili bir planlama gergeklestirmek
mimkiindiir [28-32].

f-OFDM sisteminde, tahsis edilen bant genisligi, farkli servis tiirlerinin ihtiyaglarina gore
alt bantlara boliinebilmekte ve bu esneklik sayesinde de etkin spektrum kullanimi
saglanabilmektedir. Bunun yaninda, diger yeni nesil dalga formlarinda oldugu gibi,
uygun sekilde tasarlanmus filtreler sayesinde bant dis1 emisyon bastirilabilmektedir [33-

37].

Bu tez calismasinda yukarida bahsedilen dalga formu adaylarindan UFMC ve WOLA-
OFDM’nin yani sira, GFDM’nin diisiik karmasikliga sahip bir versiyonu olan diisiik
karmasikli — GFDM (LC-GFDM) [38] dalga formundaki yiiksek tepe giicii/ortalama giig

orant (PAPR) sorunu ele alinmistir.

Kablosuz haberlesmede, Ozellikle cok tasiyicili sistemlerde karsilasilan en 6nemli
problemlerden biri, iletilen sinyallerin yiiksek PAPR degerine sahip olmasidir [39-43].
Onerilen yeni nesil dalga formu adaylarinin tamaminin ¢ok tastyicili olmasi sebebiyle, bu
dalga formlarinin 5G haberlesme teknolojisinde etkin bir sekilde kullanilabilmesi i¢in
oncelikle PAPR probleminin ¢oziime kavusturulmasi gerekmektedir. Cok tasiyicili dalga

formlarinda, tasiyicilarin iist liste binmesinden kaynaklanan anlik gii¢ yiikselmeleri PAPR



degerinin artmasina sebep olmaktadir. Yiikksek PAPR degerine sahip bu sinyallerin
iletilebilmesi i¢in ¢ok yiliksek glic kapsamina sahip kuvvetlendiricilere ihtiyag
duyulmaktadir. Bu tiir kuvvetlendiriciler yiiksek maliyetleri sebebiyle tercih edilmemekte
ve genellikle belirli bir gli¢ degerinin lizerindeki isaretleri dogrusal bir sekilde
kuvvetlendiremeyen siirli ¢calisma araligina sahip yiiksek gii¢c kuvvetlendiricileri (HPA)
[44, 45] kullanilmaktadir. Dolayisiyla, yiiksek PAPR'Il isaretler, kuvvetlendiricileri
dogrusal ¢alisma aralig1 disina ¢ikmaya zorlamakta ve bunun sonucunda da sinyallerde
bozulma meydana gelerek sistem performansi diismektedir. Bu durum daha ayrintili bir
sekilde ele alinacak olursa, isaretlerin yliksek PAPR degerine sahip olmasimin bilgi

kaybina etkisi iki sekilde ger¢eklesmektedir [46, 47]:

1. Lineer bolgenin disinda ¢alisan HPA'lar, satlirasyona ugrayarak girisine uygulanan
yiiksek giiglii isaretleri dogrusal olarak kuvvetlendiremezler. Bu durumda, iletilen
bilgi sinyalinin belirli bir gii¢ seviyesinin altindaki bilesenleri dogrusal bir sekilde
kuvvetlendirilebilirken, HPA'lar1 lineer ¢aligma bolgesi digina iten yiiksek giiclii
bilesenlerinde saglikli bir kuvvetlendirme gerceklestirilemez. Bu durum, iletilen
sinyalde bozulmaya sebebiyet vererek iletisim kalitesinin diismesine neden olur. Bu

olay bant i¢i bozulma olarak adlandirilir.

2. HPA'nin satiirasyon bolgesinde ¢alismasina neden olan yiiksek giiglii bir sinyal,
girige belirli bir siire boyunca uygulanip sonrasinda ¢ekilse dahi, HPA bir siire daha
satlirasyonda kalmaya devam eder. Bu siire icerisinde HPA girisine diisiik gii¢lii bir
sinyal uygulansa bile, saglikli bir kuvvetlendirme islemi gerceklestirilemez. Bu da,
yiiksek PAPR degerine sahip bir sinyalin hemen ardindan HPA girisine uygulanan
diisiik giiglii sinyallerde bilgi kaybina neden olacaktir. Bant dig1 151ma olarak

adlandirilan bu olay, bant dis1 bozulmaya sebebiyet vermektedir.

Diger yandan, yiiksek PAPR degerine sahip sinyaller, kablosuz haberlesme sistemlerinde
yaygin olarak kullanilan analog-sayisal ¢evirici (ADC) ve sayisal-analog cevirici (DAC)
elemanlarinin da saglikli bir sekilde ¢alismasina engel teskil etmektedir. Iletilen sinyalin
hem yan lob seviyesinde yiikselmeye hem de bit hata oran1 (BER) degerinde artisa sebep
olan bu gibi sinyal bozulmalarini 6nlemek, uygun sinyal isleme teknikleriyle yiiksek
PAPR degerinin disiiriilmesine baglidir. PAPR problemiyle basa ¢ikmak icin literatiirde

cok tastyicili sistemler i¢in Onerilen klasik yontemlerden 6ne ¢ikanlar sunlardir: Kirpma



[48-52], kirpma ve filtreleme [53-57], kodlama [58-62], ton ayirma (TR) [63-66], ton
ekleme (TI) [67-70], aktif y1ldiz kiimesi uzantis1 (ACE) [71-74], kismi iletim dizisi (PTS)
[75-79], secici esleme (SLM) [80-84] ve serpistirme [85-88].

Yukarida verilen PAPR diisiirme yontemlerinden her birinin kendine 6zgili avantajlar
vardir. Ancak bazi ayirt edici 6zellikler, kimi yontemlerin digerlerine oranla daha sik
tercih edilmesine neden olmaktadir. PTS ve SLM, sahip olduklar iistlin 6zelliklerden
otilirii en sik tercih edilen PAPR diisiirme yontemleri arasinda yer almaktadir. PTS ve
SLM tekniklerine ait en 6nemli tstiinliiklerden biri, PAPR diisiirme islemini iletim
sinyallerinde herhangi bir bilgi kaybina sebebiyet vermeden gergeklestirebilme
kapasitesine sahip olmalaridir. Kullanmis olduklar1 faz rotasyon prosediirii sayesinde,
alic1 kisma teslim edilecek bilgide herhangi bir hasara neden olmaksizin, bozunumsuz bir
PAPR diisiirme islemi gergeklestirmek miimkiin hale gelmektedir. Hem PTS hem de
SLM’yi ¢ogunlukla daha ¢ok tercih edilen PAPR diigiirme yontemi yapan bir diger 6zellik
ise, performans iyilestirmesi amaciyla gergeklestirilen ¢esitli modifikasyon ve melezleme

calismalarina uygun bir yapiya sahip olmalaridir.

Diger taraftan, esasen OFDM sistemi i¢in gelistirilmis olan PTS ve SLM ydntemlerinin
direk olarak WOLA-OFDM sistemine uygulanmasi durumunda etkili bir PAPR diigiirme
performanst elde edilememektedir. Ciinki WOLA-OFDM sisteminde, OFDM
sisteminden farkli olarak, iletim isleminden 6nce semboller 6n ve arka kisimlarindan
uzatildiktan sonra, ilk sembol hari¢ her bir semboliin 6n uzantisi, bir 6nceki semboliin
arka uzantisi ile oOrtistiiriilmektedir. Dolayisiyla, ilgili sembollerin PTS ya da SLM
yontemi ile bireysel olarak PAPR degerleri diisiiriilse bile, ortlistiirme isleminin ardindan
elde edilen iletim sinyalinde yeniden PAPR biiylimesi meydana gelmektedir. Bu tez
caligmasinda, sembol ortlismesinden kaynaklanan PAPR biiylimesini ortadan kaldirmak
amaciyla, PTS ve SLM yontemleri modifiye edilerek, ¢ift sembol optimizasyon (DSO)
tabanli PTS (DSO-PTS) [89] ve DSO-SLM teknikleri, WOLA-OFDM dalga formu igin
gelistirilmistir. Onerilen yontemlerde, her bir semboliin bireysel olarak optimize edildigi
klasik PTS ya da SLM yoéntemlerinden farkli olarak her bir sembol, 6n uzantistyla ¢akisan
bir onceki komsu sembol ile birlikte degerlendirilerek PAPR diisiirme islemi
gerceklestirilmektedir. Gelistirilen ¢ift sembol optimizasyon prosediirii sayesinde,
sembol Ortiigmesinin negatif etkisi ortadan kaldirilarak klasik PTS ve SLM y&ntemlerinin

PAPR diisiirme performanslart artirilmastir.



LC-GFDM dalga formunda da benzer bir durum s6z konusudur. PTS ve SLM teknikleri
dogrudan LC-GFDM’e uygulandig1 takdirde, ilgili dalga formunda kullanilan sinyal
iiretim prosediiri nedeniyle, her iki teknik de bilyiikk bir performans kaybina
ugramaktadir. LC-GFDM sisteminde iletim sinyali, dairesel olarak kaydirilmis prototip
filtrenin diirtli cevabi ile zaman domeni GFDM veri dizilerinin ¢arpilmasi sonucu tiretilen
GFDM sembolleri toplanarak elde edilmektedir. Bu nedenle, her bir semboliin bireysel
olarak optimize edildigi geleneksel PTS ve SLM tekniklerinin dogrudan LC-GFDM
sistemine uygulanmasi durumunda, her bir semboliin ayr1 ayr1 PAPR degeri diisiiriilse
bile, ilgili sembollerin toplanmasi sonucu elde edilen nihai LC-GFDM iletim sinyalinin
PAPR degeri etkin bir sekilde diisiiriilemeyecektir. Clinkii s6z konusu sembol toplama
islemi, iletim sinyalinde yeniden PAPR biiylimesine yol agacaktir. Bu durum g6z 6niinde
bulundurularak, LC-GFDM dalga formu igin birikimli sembol optimizasyon (CSO)
tabanli PTS (CSO-PTS) [90] ve CSO-SLM olarak adlandirilan iki yeni PAPR diisiirme
stratejisi gelistirilmistir. S6z konusu tekniklerde GFDM sembolleri tek tek optimize
edilmektedir. Ancak, ilgili sembollerden herhangi biri optimize edilirken, giincel
sembolden 6nce optimize edilmis olan daha 6nceki sembollerin toplam1 da hesaba katilir.
GFDM sembollerinin optimizasyon islemi ilerledik¢e, hesaba katilan sembol sayisi
kiimiilatif bir sekilde artar. Boylelikle, sembollerin toplanmasi isleminin iletim sinyalinin

PAPR degeri lizerindeki negatif etkisi ortadan kaldirilmis olur.

UFMC sisteminde kullanilan sinyal iiretim prosediiriinde, PTS ve SLM tekniklerinin
performanslarinda koétiilesmeye yol acacak herhangi bir islem bulunmadigindan dolayt,
ilgili teknikler, herhangi bir modifikasyona ihtiya¢ duymaksizin UFMC vericisine entegre
edilerek PAPR diisiirme islemi gerceklestirilebilmektedir. Ancak hem PTS hem de SLM
yontemi, artik ilkel sayilabilecek rastgele arastirma prosediirii kullanmaktadir ve bu
durum ¢esitli dezavantajlara yol agmaktadir. S6z konusu aragtirma prosediiriiniin PTS ve
SLM yontemlerinde yol ac¢tigi handikaplarin daha iyi anlasilabilmesi ig¢in her iki
yontemin de ¢aligma prosediirii kisaca 6zetlenmis olup ardindan bu duruma kars1 ne gibi

coziimler gelistirildigi agiklanmistir:

PTS yonteminde, oncelikle sifir ve birlerden olusan veri dizisi, dordiin genlik
modiilasyonu (QAM) sembollerine doniistiiriiliir. Ardindan, elde edilen QAM sembol
dizisi, onceden belirlenmis sayidaki PTS alt bloklarina tahsis edilir. Daha sonra, her bir

alt blok vektorii ters hizli Fourier doniisiimii (IFFT) islemine tabi tutularak faz rotasyon



islemi Oncesindeki son uygulama yerine getirilir. Bu andan itibaren, ¢ikis sinyalinin
PAPR degerini minimum yapan optimum faz dizisini arastirma islemi baslar. Bu hedefe
ulasmak igin, bir dizi rastgele arastirma islemi gerceklestirilir: Ilk arastirmada, alt blok
sayist uzunlugunda rastgele bir faz dizisi vektori tiretilir. Daha sonra, iiretilen faz dizisi
vektori ile alt bloklar carpilarak faz rotasyon islemi yerine getirilir. Faz dondiiriilmiis alt
blok vektorlerinin toplanmasinin ardindan elde edilen ¢ikis sinyalinin PAPR degeri
hesaplanarak ilk arastirma islemi tamamlanir. Ikinci arastirma isleminde ise, bu kez baska

bir rastgele faz dizisi tretilir. Sonrasinda, ikinci ¢ikis sinyalini elde etmek ve PAPR

gerceklestirilen 6nceden belirlenmis sayidaki arastirma islemleri tamamlandiktan sonra,
c¢ikis sinyalinin PAPR degerini minimum yapan faz dizisi, optimum faz vektdrii olarak
secilir [75-79]. Diger taraftan, PTS yonteminde kullanilmakta olan mevcut rastgele
arastirma stratejisinin oldukga ilkel ve yetersiz olmasi sebebiyle, kabul edilebilir bir
coziime ulasabilmek icin c¢ok fazla sayida rastgele arastirma islemine ihtiyag
duyulmaktadir. Bir baska deyisle, ¢ikis sinyalinin PAPR degerinde etkisiz rastgele
denemelerle iyilesme saglanmaya calisildig1 i¢in, makul bir PAPR sonucuna ulagmak bile
ciddi sayida arastirma islemi ger¢eklestirmeden miimkiin olmamaktadir. Bu da,
geleneksel PTS’yi cok fazla islem yiikiine gereksinim duyan olduk¢a karmasik bir
yontem haline getirmektedir. Ote yandan, daha diisiik arastirma sayilari ile daha iyi faz
kombinasyonlarina ve buna bagli olarak da daha diisiik PAPR degerlerine ulasmak, PTS
yonteminin arastirma kapasitesini artirmakla miimkiin hale gelebilmektedir. Bu amaci
gerceklestirebilmek i¢in yapilmasi gereken tek sey, herhangi bir optimizasyon stratejisini
faz optimizatorii olarak PTS yontemine entegre etmektir. Rastgele arastirma mekanizmasi
kullanmak yerine faz dizilerini belirli bir algoritma yardimiyla optimize etmek,
geleneksel PTS yonteminin en onemli eksikligi olan asir1 sayidaki arastirma islemi
ithtiyacin1 ortadan kaldiracaktir. PTS yoOnteminde s6z konusu optimizasyon islemini
yerine getirmek igin, sirasiyla fil siirlisii optimizasyonu (EHO) [91-93], karga arama
algoritmas1 (CSA) [94-96] ve istilac1 ot optimizasyonu (IWO) [97-100] isimli ti¢ farkli
zeki optimizasyon algoritmasi tercih edilmistir. Ug¢ algoritma da gii¢lii optimizasyon
kapasitesine sahip olmasina karsin, her biri siirekli optimizasyon problemlerinin ¢dzimii
icin gelistirilmistir ve bu nedenle +1 ve —1 gibi ayrik sayilarin ¢esitli kombinasyonlarla

bir araya gelerek olusturdugu faz dizilerini optimize etmeye uygun degildir. Bu durum



g6z Oniinde bulundurularak, oncelikle s6z konusu zeki optimizasyon algoritmalarinin
sirastyla. DEHO, DCSA ve DIWO olarak adlandirilan yeni birer ayrik versiyonu
gelistirilmistir. Ardindan her biri, faz faktorii optimizasyonu i¢in PTS yontemine entegre
edilmis olup, sirasiyla DEHO-PTS [101], DCSA-PTS ve DIWO-PTS olarak
isimlendirilen ti¢ farkli PAPR diisiirme stratejisi elde edilmistir. Rastgele kor denemeler
yerine DEHO, DCSA ve DIWO tabanli faz optimizasyonu ile optimum faz dizisine
ulagsmaya ¢alismak, DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS stratejilerinin, geleneksel
PTS’ye oranla c¢ok daha yiliksek PAPR diisiirme performansina sahip olmalarini

saglamaktadir.

SLM yonteminde, ilk olarak ikili sayilardan olusan bilgi verisi, modiilasyon islemi
vasitastyla QAM sembollerinden olusan bir vektor haline getirilir. Ardindan ilgili vektor,
onceden belirlenmis sayida rastgele iiretilmis olan faz dizileri ile ¢arpilir. Sonrasinda,
carpim sonucu elde edilen faz dondiiriilmiis veri dizileri IFFT islemine tabi tutularak
iletim sinyali adaylar elde edilir. Son olarak elde edilen aday sinyallerden en diisiik
PAPR degerine sahip olani, iletilmek {izere segilir [80-84]. SLM yonteminin amaci, iletim
sinyalinin PAPR degerini minimum yapan optimum faz ¢arpani dizisini, belirli sayida
rastgele denemeler yaparak bulmaktir. Ancak geleneksel SLM yonteminde tatmin edici
bir sonuca ulasabilmek i¢in, PTS yonteminde oldugu gibi ¢ok fazla sayida rastgele
denemelere ihtiyag duyulmaktadir. SLM yontemindeki her bir denemenin bir IFFT
islemine neden oldugu disiiniilecek olursa, optimum faz dizisine ulagmak igin
gerceklestirilen rastgele denemelerin sayisindaki artis, SLM karmagikligini istenmeyen
seviyelere ylikseltecektir. Bu arada, arastirma sayisi olarak da ifade edilen deneme
sayisinin, rastgele liretilen faz dizisi sayisina esit oldugu unutulmamalidir. Diger taraftan,
PTS yonteminde oldugu gibi, ¢esitli zeki optimizasyon tekniklerinden faydalanarak ¢ok
daha az sayida arastirmayla daha i1yi sonuglara ulasmak SLM yonteminde de miimkiin
olabilmektedir. Bu tez g¢alismasinda, SLM yontemindeki s6z konusu amaci
gerceklestirebilmek igin, sirasiyla gogmen kus optimizasyonu (MBO) [102-104], guguk
kusu arama (CS) [105-107] ve orman optimizasyon algoritmasi (FOA) [108] isimli ii¢
farkli zeki optimizasyon teknigi tercih edilmistir. Bu ii¢ optimizasyon tekniginden MBO
algoritmasi ile ayrik uzayda etkili bir faz optimizasyonu gerceklestirebilmek i¢in, komsu
¢Ozlim liretme iglevini yerine getirmesi amaciyla, ilgili algoritmaya dongiisel bit ¢evirme

mekanizmas1 [109] entegre edilmistir. Ote yandan, baslangicta siirekli optimizasyon



problemleri i¢in gelistirilmis olan CS ve FOA algoritmalarinin ayrik bir optimizasyon
problemi olan faz faktorlerinin optimizasyonu isleminde direk olarak kullanilmasi
miimkiin degildir. Bu nedenle, s6z konusu algoritmalardan CS algoritmasinin, DCS
olarak adlandirilan yeni bir ayrik versiyonu gelistirilmistir. FOA algoritmasinin ise
literatlirde zaten mevcut olan DFOA [110] isimli ayrik bir versiyonu kullaniimigtir. MBO,
DCS ve DFOA algoritmalarinin SLM teknigine uygulanmasi sonucunda MBO-SLM
[111], DCS-SLM [112] ve DFOA-SLM [113] olarak adlandirilan ii¢ farkli zeki
optimizasyon tabanli SLM teknigi gelistirilmistir. Bu sayede geleneksel SLM tekniginin

PAPR diisiirme performansinda 6nemli iyilesmeler elde edilmistir.

Ozetle, bu tez calismasinda, WOLA-OFDM i¢in DSO-PTS ve DSO-SLM, LC-GFDM
icin CSO-PTS ve CSO-SLM, UFMC i¢in ise DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-PTS,
MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM olmak iizere, 4’1 klasik 6’s1 zeki optimizasyon
tabanli toplam 10 yeni PAPR diisiirme yontemi gelistirilmistir. Gelistirilmis olan sz
konusu yontemler, ilgili dalga formlarina uygulanmis olup, PAPR diisiirme, gii¢ spektral
yogunlugu (PSD) ve bit hata orani (BER) performanslarimin yani sira hesaplama

karmasikliklar1 bakimindan analiz edilmistir.

Tezin Literatiirdeki Yeri

5G dalga formu adaylarindan her birinin OFDM’ye oranla ¢ok daha yeni olmasi
sebebiyle, sz konusu dalga formlarindaki PAPR sorununu ¢dzmeye iliskin literatiirdeki
mevcut ¢aligsma sayis1 oldukca azdir. Yeni nesil dalga formu adaylar i¢in yapilmis olan
PAPR diisiirme ¢aligmalarinin toplam sayisi bile, sadece OFDM dalga formu i¢in yapilan
calisma sayisinin oldukca gerisinde kalmistir. Diger taraftan son bes yil igerisinde yeni
nesil dalga formlarinda gergeklestirilen PAPR diisiirme ¢alismalarinda belirgin bir artis
gbozlemlenmektedir. Bu durum, arastirmacilarin son zamanlarda bu konuya daha ¢ok

egilmeye basladiginin gostergesi olarak degerlendirilebilir.

Literatiir dikkatle incelendiginde, WOLA-OFDM dalga formu i¢in gergeklestirilmis olan
sadece iki farkli PAPR diislirme ¢alismasi oldugu goriilmektedir. Bu oldukca diisiik bir
rakamdir ve bu alanda daha fazla ¢aligmaya ihtiya¢ duyulmaktadir. Bu tez ¢alismasinda
WOLA-OFDM igin gelistirilen DSO-PTS ve DSO-SLM stratejileri ile birlikte bu
alandaki eksiklik bir nebze de olsa giderilmistir. Literatiirde WOLA-OFDM igin yapilmis
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olan s6z konusu iki PAPR diisiirme ¢aligmasi ise sunlardir: [114]’te, SLM ve TR isimli
tekniklerin, WOLA-OFDM’nin yan sira diger 5G dalga formu adaylarindan UFMC ve
f-OFDM’deki PAPR diisiirme performanslari incelenmistir. Ayni zamanda, s6z konusu
PAPR diisiirme algoritmalarinin, yeni nesil dalga formu adaylarinda neden olduklar
karmagiklik artiglart ayrintili bir sekilde analiz edilmistir. [115]’te ise, [114] numarali
calismada oldugu gibi yine SLM ve TR tabanli PAPR diistirme islemleri
gerceklestirilmistir. Ancak bu kez WOLA-OFDM dalga formu ile birlikte blok filtreli —
OFDM (BF-OFDM) isimli 6zel bir dalga formu ele alinmis olup, s6z konusu PAPR
diistirme teknikleri ve ilgili tekniklerin BF-OFDM dalga formu i¢in modifiye edilmis
versiyonlari, enerji verimliligini artirmak ve yiiksek giic kuvvetlendiricisinin neden
oldugu dogrusal olmayan bozulmalar1 6nlemek i¢in sayisal 6n distorsiyon (DPD) islemi

ile birlikte uygulanmistir.

LC-GFDM dalga formunda ise, GFDM dalga formunun &zel bir varyanti olmasi
sebebiyle heniiz hi¢cbir PAPR diisiirme ¢alismasi gergeklestirilmemistir. S6z konusu dalga
formu i¢in bu tez ¢alismasinda gelistirilmis olan CSO-PTS ve CSO-SLM tabanli PAPR
diisiirme ¢aligmalar1, bu bakimdan literatiirde bir ilktir. Ote yandan GFDM dalga formu
ile ilgili ¢ok fazla sayida olmasa da literatiirde g¢esitli PAPR diisiirme ¢aligmalarina
rastlamak miimkiindiir: [116] ‘da, kirpma yontemi ile PAPR degeri diisiiriilmiis GFDM
iletim sinyallerinde, kirpma isleminden kaynaklanan dogrusal olmayan bozulmalart
onlemek i¢in iteratif bir alici 6nerilmistir. [117]’de, GFDM sinyallerinin PAPR degerini
diistirmek amaciyla, parcali dogrusal olmayan sikistirma-genlestirme (PNC) olarak
adlandirilan yeni bir dogrusal olmayan sikistirma-genlestirme doniisimii (NCT)
gelistirilmistir. Ayn1 ¢alisma icerisinde, GFDM dalga formunun BER performansini
iyilestirmek i¢in, yeni bir iteratif sinyal alma prosediirii 6nerilmistir. [118]’de, ilk olarak
OFDM sistemi icin Onerilmis olan ¢ok terimli sikistirma-genlestirme teknigi (PCT),
herhangi bir ¢ok tasiyicili iletisim teknigine uygulanabilir hale getirildikten sonra, PAPR
diisiirme islemi amaciyla GFDM sistemine uygulanmistir. [119]’da, GFDM sinyalinin
fiber lizerinden radyo (RoF) sistemindeki iletim performansini iyilestirmek amaciyla,
rastgele filtreleme eslemesi (RFM) olarak adlandirilan yeni bir metot kullanilarak ilgili
sinyalin PAPR degeri diistirilmistiir. [120]’de, dogrusal olmayan sikistirma-genlestirme
yontemi, kirpma yontemi ile birlikte kullanilarak GFDM dalga formunda PAPR diisiirme
islemi gergeklestirilmistir. [121]’de, hem SLM hem de PTS yontemi GFDM dalga
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formuna uygulanmis olup, s6z konusu yontemlerin PAPR diisiirme performanslari
karsilastirilmistir. [122]’de GFDM sinyalinin PAPR degerini diisiirmek i¢in, etkili bir
optimizasyon yontemi kullanilarak dizayn edilmis bir darbe big¢imlendirme filtresi
Onerilmistir. Dizayn edilen filtrenin etkinligini degerlendirmek amaciyla, ilgili filtrenin
hem PAPR hem de BER basarimi analiz edilmistir. [123]’te, GFDM sisteminde sembol
hata oranin1 (SER) artirmadan PAPR diisiirme islemi gerceklestirebilmek i¢in, ortiismeli
PTS (OPTS) yonteminin, dordiincii dereceden Xia darbesi ile birlikte kullanilmasi

Onerilmistir.

Diger 5G dalga formu adaylarinda oldugu gibi UFMC dalga formunda da oldukga sinirl
sayida PAPR diisiirme ¢aligsmasi ger¢eklestirilmistir. Bu konudaki ¢alismalarin neredeyse
tamamina yakin1 son bes yil igerisinde yapilmis olup, konu ile ilgili yayinlanan
makalelerin sayisindaki artis yeni yeni ivme kazanmaya baslamistir. Ancak, UFMC dalga
formundaki PAPR sorununa daha etkin ¢oziimler bulunabilmesi igin, ¢ok daha fazla
sayida ve gesitlilikte PAPR disiirme yonteminin gelistirilerek ilgili dalga formuna
uygulanmasi gerekmektedir. S6z konusu hedefi yerine getirmek ve son yillarda yakalanan
bu ivmenin artarak devam etmesini saglamak amaciyla bu tez ¢alismasinda gelistirilen
DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-PTS, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM isimli
alt1 farkli zeki optimizasyon tabanli PAPR diislirme stratejisi sayesinde, UFMC dalga
formunda gerceklestirilen PAPR diisiirme ¢alismalaria biiyiik bir cesitlilik getirilmis
olup, literatiire Onemli katkilarda bulunulmustur. Literatirde UFMC igin
gerceklestirilmis olan PAPR diisiirme ¢alismalarindan 6ne ¢ikanlar sunlardir: [124]’te,
modifiye edilmis lstel sikistirma-genlestirme olarak adlandirilan yeni bir sikistirma-
genlestirme yontemi, UFMC’de PAPR diisiirme amacli Onerilmistir. Ayni1 calisma
icerisinde s0z konusu yontem, kirpma stratejisi ile birlestirilerek PAPR diislirme
kapasitesi artirtlmistir. [125]te, belirli sayida alt tasiyict kullanilarak elde edilen UFMC
iletim sinyali, bir tiir 6n kodlama islemi vasitasiyla azaltilmis sayida tek tasiyicili
sinyallerin toplami haline doniistiiriilmiistiir. Alt tastyict sayisinin bu sekilde azaltilmasi
ile birlikte BER performansinda herhangi bir koétiilesmeye neden olmadan UFMC
sinyalinin PAPR degerinde Onemli iyilesmeler elde edilmistir. [126]’da, UFMC
sinyallerindeki PAPR yiikselmelerinin azaltilmasi icin, faz rotasyon islemi oncesinde
QAM sembollerini reel ve imajiner kisimlarina ayirma stratejisinin izlendigi ayristirilmis

SLM isimli farkli bir SLM yaklasimi Onerilmistir. [127]’de, ayrik Hartley doniisiimii
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UFMC vericisinde 6n kodlayici olarak kullanilmis ve bu sayede iletim sinyallerinde
PAPR diistirme islemi gergeklestirilmistir. [128]’de, U farkli faz dondiiriilmiis veri
dizisinden U 2/ 4 tane alternatif UFMC sinyalinin iiretilebildigi farkli bir tiir SLM
stratejisi, UFMC dalga formu i¢in 6nerilmistir. [129]’da, 6nceden belirlenmis bir kesme
noktasini agan sinyallerin kirpildigi, kesme noktasi ile biikiilme noktasi arasinda kalan bir
genlik degerine sahip olan sinyallerin dogrusal olmayan bir doniisiime tabi tutuldugu,
geriye kalan diisiik genlikli sinyallerin ise degismeden birakildig1 dogrusal olmayan bir
sikigtirma-genlestirme doniisiimii  kullanilarak, UFMC sinyalinin PAPR degeri
bastirtlmistir. S6z konusu teknikteki ayarlanabilir donligiim parametreleri sayesinde,
PAPR ve BER performanslari arasindaki dengeyi saglamak miimkiin hale gelmektedir.
[130]’da, geleneksel PTS yontemi ile neredeyse ayn1 PAPR diisiirme performansina sahip
olan diisiik karmasikl1 bir PTS stratejisi, UFMC dalga formu i¢in 6nerilmistir.

Yapilan literatiir taramasindan da anlasilacagi tizere, WOLA-OFDM, LC-GFDM ve
UFMC dalga formlarinda yiiksek PAPR problemini gidermeye yonelik caligmalar
bakimindan literatiirde ¢ok ciddi bir bosluk bulunmaktadir. Bu tez calismasiyla birlikte,
2’si WOLA-OFDM, 2’si LC-GFDM ve 6’s1 UFMC dalga formu i¢in olmak {izere toplam
10 farklit PAPR diigiirme stratejisi gelistirilmis olup, bu alanda literatiirde yer alan derin
boslugun giderilmesi yolunda ciddi bir mesafe kaydedilmistir. Diger taraftan, gelistirilen
PAPR diisiirme stratejileri sayesinde s6z konusu dalga formlarinda yasanan yiiksek PAPR
sorununa etkin ¢ozlimler getirilerek literatiire ¢esitli katkilarda bulunulmustur. Bu tez

calismasiyla birlikte literatiire yapilan katkilar asagidaki gibi 6zetlenebilir:

1. DSO-PTS, DSO-SLM, CSO-PTS, CSO-SLM, DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-
PTS, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM olmak iizere toplam 10 yeni PAPR

diistirme stratejisi literatiire kazandirilmistir.

2. Gelistirilen ¢ift sembol optimizasyon (DSO) stratejisi sayesinde hem PTS hem de
SLM yontemlerinin WOLA-OFDM dalga formundaki PAPR diisiirme performansi

ciddi oranda artirilmistir.

3. Gelistirilen birikimli sembol optimizasyon (CSO) prosediirii sayesinde, hem PTS
hem de SLM yontemlerinin LC-GFDM dalga formundaki PAPR diislirme

performansi 6nemli 6lcilide yiikseltilmistir.
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. EHO, CSA, IWO ve CS algoritmalarinin DEHO, DCSA, DIWO ve DCS olarak

adlandirilan yeni birer ayrik versiyonu gelistirilmistir.

. Dongiisel bit ¢evirme isimli komsuluk iiretme mekanizmasi, MBO algoritmasina

ilk defa entegre edilmistir.

. DEHO, DCSA ve DIWO tabanli faz optimizasyonu islemi sayesinde PTS
yonteminin performansinda 6nemli iyilesmeler elde edilirken, MBO, DCS ve
DFOA tabanli faz optimizasyonu ile de SLM yonteminin performansinda ciddi

gelisimler saglanmastir.

. Bu tez ¢alismasiyla birlikte EHO, CSA, IWO, MBO, CS ve FOA algoritmalarindan
UFMC dalga formunda PAPR diisiirme amagli ilk defa faydalanilmistir.



1. BOLUM

COK TASIYICILI iLETIiSIM TEKNOLOJILERINDE TEPE
GUCU/ORTALAMA GUC ORANI (PAPR)

1.1. Giris

Cok tasiyicilt iletisim teknolojisi deyince ilk akla gelen sistem olan OFDM’de, IFFT
islemi vasitasiyla QAM sembollerinin farkli kombinasyonlarla bir araya getirilerek iletim
sinyallerinin {iretildigi bir sinyal tiretme prosediirii izlenmektedir. Bu da iletim
sinyallerinde yiiksek gii¢ tepelerinin olusmasina ve bunun sonucunda da yiiksek PAPR
probleminin ortaya ¢ikmasina neden olmaktadir. Yeni nesil dalga formu adaylarinin her
biri, OFDM’de kullanilan ¢ok tastyicilt iletisim prosediirii temel alinarak gelistirildigi
icin, s6z konusu dalga formlarina ait iletim sinyalleri de yiiksek PAPR probleminden
muzdariptir. Yiksek PAPR degerlerine sahip iletim sinyallerinin meydana gelmesi ise
istenmeyen bir durumdur. Ciinkii, sahip olduklar yiiksek gii¢ bilesenleri, s6z konusu
sinyallerin saglikli bir sekilde kuvvetlendirilmesini olduk¢a zor hale getirmektedir. Bu tiir
sinyalleri sorunsuz bir sekilde kuvvetlendirmek, ancak ¢ok genis giic kapsamina sahip
yuksek maliyetli dogrusal HPA’lar ile miimkiin olabilmektedir. Giiniimiiz haberlesme
sistemlerinde ise daha uygun maliyetli olmalart sebebiyle dogrusal olmayan HPA’lar
tercih edilmektedir. Ancak bu tiir kuvvetlendiriciler, belirli bir gii¢ araliginda (dogrusal
bolge) calistirilmak zorundadir. Girisine uygulanan sinyalin yiiksek gii¢ bilesenlerinden
dolay1 s6z konusu gii¢ araliginin disina ¢ikilacak olursa, dogrusal olmayan HPA doyuma
ulasacak olup, girisine uygulanan sinyalde ciddi bozulmalar meydana getirecektir. Daha
acik sOylemek gerekirse, dogrusal olmayan HPA’lar ile ancak belirli bir gii¢ aralig
icerisinde kalan iletim sinyalleri saglikli bir sekilde kuvvetlendirilebilmektedir. Bu

araligin disinda kalan sinyal bilesenleri ise kuvvetlendirme islemi sirasinda ciddi
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bozulmalara maruz kalmaktadir. Iletim sinyalinde meydana gelen bu gibi bozulmalar hem
bant dis1 yayilima hem de BER artisina yol agarak sistem performansini olumsuz olarak
etkilemektedir. Yiiksek PAPR’l1 sinyallerin neden oldugu bir diger olumsuzluk da,
sayisal haberlesme sistemlerinin degismez elemanlarindan olan ADC ve DAC’lerin ani
giic degisimlerine ayak uyduramayip, sz konusu sinyallerde bozulmalar meydana
getirmeleridir. Bu gibi istenmeyen durumlari, yiiksek maliyetli HPA’lara basvurmadan
ya da ADC ve DAC’lerin yapisinda herhangi bir degisiklik yapmadan, etkili PAPR

diisiirme stratejileri ile dnlemek miimkiindiir [39-43, 47].

1.2. Cok Tasiyicili Sistemlerde PAPR Hesabi

Cok tastyicili bir sinyalde PAPR hesabinin nasil yapildigini, karmasik zarfi asagidaki gibi
ifade edilen OFDM sinyali lizerinden agiklayalim:

1 N-1 .
X(t)=—=> X" 0<t<NT (1.1)
wEs

Burada X =[X,, X,,..., X ,] giris data vektoriine karsilik gelirken, N alt tastyici
sayisini ifade etmektedir. X wvektoriindeki her bir sembol f, =kAf, 0<k<N-1
frekansindaki tek bir alt tastyiciya tahsis edilir. Burada Af =1/ NT alt tasiyici araligini

ifade ederken, T sembol periyoduna karsilik gelmektedir. Pratik uygulamalarda PAPR
diisiirme islemi ayrik zamanli sinyaller {izerinde gerceklestirilmektedir. Bu nedenle,
stirekli zamanli sinyallerin 6rneklenerek gercege en yakin ayrik zamanl versiyonlarinin

elde edilmesi son derece 6nemlidir. OFDM sinyalinin ayrik zamanl ifadesi asagida

verilmistir:
1 g_ j2;z-kn
x(nN)=—=)> X,e™N | 0<n<LN-1 (1.2)
INEE

Burada L iist 6rnekleme faktoriinii sembolize etmektedir. Siirekli zamanli orijinal sinyale
yakin bir 6rnek elde edebilmek ve en dogru PAPR sonuclar1 almak icin séz konusu
ornekleme faktoriiniin degeri yeterince biiyiik sec¢ilmelidir (L > 4) [40]. Ayrik zamanh

orneklenmis OFDM sinyalinin PAPR degeri ise, asagidaki gibi hesaplanmaktadir:
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max x(n)2
PAPR(x(n))=10log,, OS"SLN*U | }

E [|x(n)|2}

(dB) (1.3)

Buradaki “max [ - ]” operatorii x(n) sinyalinin tepe giictinii bulurken, E [ - ] operatorii
ayni sinyalin ortalama gili¢ degerini bulmaktadir. Sekil 1.1°de 256 tane 6rnekleme noktasi
bulunan ayrik zamanli bir x(n) OFDM sinyaline ait giic grafigi gosterilmektedir.
Sekilden de goriilecegi lizere x(n) sinyali, 85. 6rnekleme noktasinda tepe giicii olarak

nitelendirilen maksimum gii¢ degerine ulasmaktadir. Grafik tizerinde de agik¢a belirtilmis
olan tepe giicti ile ortalama gii¢ degerlerini Denklem (1.3)’te yerine koymak kaydiyla, s6z

konusu sinyalin PAPR degeri asagidaki gibi hesaplanabilir:

0.0151
PAPR(x(n))=10log,, ——— =8.7795dB 14
(x(n) =10log, = (L4)

0.016 | T T . .

0.014 \ .
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Sekil 1.1. Orneklenmis bir OFDM sinyaline ait gii¢ grafigi.

Herhangi bir PAPR diisiirme tekniginin performansini degerlendirmek i¢in kullanilan en

yaygin ve genel kabul gérmiis metot, ilgili teknigin PAPRo [dB] — CCDF egrisinin elde
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edilmesidir. Burada PAPRg [dB], esik PAPR seviyesini belirtirken CCDF ise tiimleyici
birikimli dagilim fonksiyonuna karsilik gelmektedir. Bu fonksiyon, asagidaki gibi

tanimlanmaktadir:
CCDF =Pr{PAPR(x(n))> PAPR, | (1.5)

Buradaki “Pr { - }” operatérii, x(n) sinyalinin PAPR degerinin PAPR, olarak ifade

edilen esik PAPR seviyesinden biiylik olma olasiligini hesaplamaktadir.

1.3. Klasik PAPR Diisiirme Teknikleri
1.3.1. Kismi Iletim Dizisi (PTS)

Klasik PTS yontemine ait temel blok diyagram Sekil 1.2°de verilmistir [75-79]. Sekilden
de goriildiigi gibi, QAM sembollerinden olusan N uzunluklu X data vektoriiniin V ayri
alt bloga ayrilmasiyla PTS islemleri baglar. X vektorii, V ayri alt blok vektoriiniin toplami
seklinde asag1 gibi ifade edilebilir:

V-

1
X=> X" (1.6)
v=0

\ 4

(0) 0
X5l 1FfT XX

A

bO
X ® x® R R .

X | Alt Bloklara > IFFT '® > | x[n]
Ayirma . blA o
(v-1 (v-1)
X5 irrr X >
YVVY

Faz Faktori Optimizasyonu

Sekil 1.2. Klasik PTS yonteminin blok diyagrama.
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Alt bloklara ayirma igleminin tamamlanmasinin ardindan, L faktorlii tist 6rnekleme islemi
gerceklestirebilmek amaciyla her bir alt blok vektoriine (L—1)N tane sifir eklenir.
Sonrasinda, s6z konusu sifir takviyesi ile her biri N uzunlugundan LN uzunluguna ulasan
alt blok vektorleri, LN boyutlu IFFT islemine tabi tutularak iist 6érneklenmis zaman

domeni versiyonlar1 elde edilir:
XV =[x, X, X0, | = IFFT[X®] , 0<vsv -1 (1.7)

Daha sonra, IFFT ¢ikislarindan elde edilen zaman domeni alt blok vektorleri, asagidaki

gibi tanimlanan faz faktorii dizisi ile ¢arpilarak faz rotasyon islemi gerceklestirilir:
b=[by . by . b ] (1.8)

Burada b vektorii igerisinde yer alan faz faktdrlerinin her biri b, € {—1,+1} ,v=01,..,V-1
seklinde tanimlanmakta olup iki farkli deger alabilmektedir. Klasik PTS yonteminde, b,
olarak sembolize edilen birinci faz faktoriiniin 1 degerine sabitlendigi gdz Oniinde
bulundurulursa, her biri birbirinden farkli maksimum b kombinasyonu sayis1 2" olarak
hesaplanir. Bir bagka deyisle, birinci faz faktorii hari¢ geriye kalanlarin degerlerini
degistirerek 2V* tane farkli b dizisi iiretmek miimkiindiir. Klasik PTS y&nteminin temel
gorevi, 2V tane olas1 faz kombinasyonu arasinda yer alan optimum faz dizisine rastgele
denemelerle ulagsmaya caligmaktir. Faz rotasyon isleminin tamamlanmasinin hemen
ardindan, faz dondiriilmiis alt blok vektorleri toplanarak ¢ikis sinyali asagidaki gibi elde

edilir:
) V-1
x[n]=> b,x" (1.9)
v=0

Geleneksel PTS yonteminde, rastgele arastirma stratejisi kullanilarak x[n] sinyalinin

PAPR degerini minimum yapan optimum b dizisine ulasilmaya caligilir. Bu stratejiye
gore ilk olarak, yapilacak olan arastirma sayisi belirlenir. Bu tez ¢alismasinda arastirma
say1st, SN parametresi ile sembolize edilmektedir. Daha sonra, SN sayida rastgele b dizisi

tiretilir. Son olarak, rastgele iiretilmis olan s6z konusu b dizileri arasinda x [n] sinyalinin

PAPR degerini minimum yapan faz dizisi, optimum faz dizisi olarak segilir.
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1.3.2. Secici Esleme (SLM)

SLM tabanli PAPR diisiirme isleminin nasil gergeklestirildigini gosteren blok diyagram
Sekil 1.3’te  verilmistir [80-84]. Sckilden de anlasilacagi flizere, Oncelikle

X =[Xy, Xysoes Xy 4] seklinde tanimlanan giris vektoriinde faz rotasyon islemi

gerceklestirmek tizere N uzunluklu U farkli rastgele faz dizisi tretilir. S6z konusu faz

dizileri, asagidaki gibi tanimlanir.

b =[b”, b,..b%% ] ,  u=01.,U-1 (1.10)
b(O)
X @é X > IFFT n],
b En Diistik

x®[n] | PAPR

>
>

X
x

5/ IFFT '| Degerine X‘[n]
: . Sahip
d pU-D . Sinyali

Se¢

[
-1 xY-DIn
X @% SN [

Sekil 1.3. Klasik SLM yonteminin blok diyagrami.

Burada b{ e {-1,+1} , k=0,1,..., N —1 oldugu unutulmamalidir. Sonrasinda, X vektorii

ile rastgele tiretilen faz dizileri asagidaki gibi birbirleriyle ¢arpilarak faz rotasyon iglemi

yerine getirilir:

X @) =|:X0'b(§U)’ xl'bl(u)'m’X’\‘_l.bé‘u_)1 }
(1.11)
=[ X XX ] u=01.,U -1

Burada X™ ile sembolize edilen data vektorii, u'ncu faz dizisi ile X vektoriiniin
carpilmasi sonucu elde edilen, faz dondiirilmiis U’ncu veri dizisini temsil etmektedir.

Elde edilen X vektorlerine sirasiyla (L—1)N tane sifir ekleme ve IFFT islemleri
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uygulamak kaydiyla s6z konusu vektorlerin iist 6rneklenmis zaman domeni versiyonlari

asagidaki gibi elde edilir:

j27zkn

N-1
x‘“)[nlz|FFT(x<“>)=%Zxk-b¢“>-e N 0<n<LN-1,u=01..,U-1 (112
k=0

Son olarak elde edilen aday sinyaller arasinda en diisik PAPR degerine sahip olani
iletilmek tizere segilir. Segilen aday sinyalin tiretilmesinde kullanilan faz rotasyon dizisi
ise optimum faz dizisi olarak belirlenir. SLM yonteminde amag, en diisiik PAPR degerine

sahip x[n] sinyalinin elde edilmesini saglayan optimum faz dizisine, her birinde farkli

bir faz dizisinin rastgele tiretildigi U farkli deneme sonucunda ulagmaktir.

1.4. Yiiksek Gii¢ Kuvvetlendiricisi (HPA)

fletim sinyallerinin kuvvetlendirilmesi gibi kritik bir gérevi iistlenen yiiksek giic
kuvvetlendiricileri, kablosuz haberlesme sistemlerinin olmazsa olmaz elemanlarindan bir
tanesidir. Dogrusal olmayan kuvvetlendirme karakteristiklerine sahip olan bu tiir
kuvvetlendiriciler, girislerine uygulanan sinyallerin yiiksek PAPR degerlerine sahip
olmast durumunda, goérevlerini tam olarak yerine getiremezler. Bu gibi durumlarda,
kuvvetlendirme isleminin ardindan, s6z konusu yiiksek PAPR’11 giris sinyallerinde ciddi
bozulmalar goriiliir. Iletim sinyallerinin yapisinda meydana gelen HPA kaynakli bu gibi
bozulmalar, hem spektral biiyiimeye hem de BER artigina sebep olmaktadir. Birgok ¢esidi
bulunan yiiksek giic kuvvetlendiricilerinin en bilinenlerinden bir tanesi kati hal gii¢
kuvvetlendiricisidir (SSPA) [44, 45, 47]. Bu nedenle, HPA nin teorik analizi yapilirken
SSPA modeli kullanilacaktir. SSPA’ya ait giris ve ¢ikis sinyallerinin matematiksel

ifadeleri sirastyla asagida verilmistir:

x(n) =|x(n)[e*’™ (1.13)

r(n) = Ags ([x()] 1" 5O (1.14)

Burada &(n) giris sinyalinin fazin1 sembolize ederken, x(n)| giris sinyalinin genligini

ifade etmektedir. |x(n)| giris sinyali genligi i¢in SSPA’nin vermis oldugu genlik ve faz
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cevabi ise Aggpy ([X(N)]) VE dips (|X()]) seklinde ifade edilmekte olup sirastyla asagidaki

gibi tanmimlanmaktadir:

Asspa (|X(I’1)|) = % |X(n)| I (1.15)
1+[|x(n)|J2p ”
A,
PDesa (|X(n)|) =0 (1.16)

Burada ¢, kuvvetlendirici kazancini ifade ederken, A, c¢ikis doyum genligini

belirtmektedir. p ise diizglinlik katsayisi olarak isimlendirilen ve kuvvetlendiricinin
dogrusal bolgeden doyum bolgesine gecis keskinligini kontrol eden bir SSPA
parametresidir. Denklem (1.15) ve (1.16)’dan kolayca anlasilacagi {izere, SSPA’nin
kuvvetlendirme prosediiriine gore, giris sinyalinin genligi artirilirken, faz degerinde

herhangi bir degisiklik yapilmamaktadir.

Bir diger SSPA parametresi ise, kuvvetlendiricinin ¢aligma noktasinin doyum bolgesine
olan uzakligmmi kontrol eden giris geri ¢cekme (IBO) parametresidir. S6z konusu

parametrenin matematiksel ifadesi asagidaki gibidir:

IBO=10 Iogm[ oo j =10 log,, (L)Z =P, (dB)—P,..(dB) (1.17)
P E| x|

orta

Burada P,,, SSPA’nin doyum giiciinii belirtirken, F,, giris sinyalinin ortalama giiciinii

ifade etmektedir. IBO degerini artirarak, kuvvetlendiricinin ¢alisma noktasini dogrusal
bolgeye dogru kaydirmak miimkiindiir. SSPA’y1 doyum bolgesinden uzakta ¢alistirmak,
yiiksek PAPR degerlerine sahip iletim sinyallerinde daha az bozulmaya sebebiyet
vereceginden dolayi, IBO degerindeki artis, sinyal bozulmasindan kaynaklanan spektral
biiytime ve BER artis1 gibi olumsuzluklarin da azalmasina yol agacaktir. Diger taraftan
kuvvetlendirme islemi doyum bdlgesine ne kadar yakin bir noktada gerceklestirilirse,
verim de o kadar artmaktadir. Dolayisiyla IBO degerindeki asir1 artis, kuvvetlendirme
veriminin diigmesine neden olacaktir. Bu nedenle sinyallerin kuvvetlendirilmeden 6nce

PAPR degerlerinin diisiiriilmesi biiyiik bir 6nem arz etmektedir. Ciinkii PAPR diisiirme
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islemi sayesinde, HPA kaynakli sinyal bozulmalarinin 6niine gecilmekle kalmayip,
kuvvetlendiricilerin doyum bolgesine yakin ¢alistirillarak verimlerinin  artmasini
saglamak da miimkiin hale gelmektedir. Sekil 1.4’te temel bir dogrusal olmayan HPA’ nin

girig-¢ikis karakteristigi verilmistir.

Doyum Noktasi

S

e Calisma Noktasi
é Dogrusal

-, Bolge

<

o

1BO_

A
A

Pdoy

A 4

Giris Giicii [dB]

Sekil 1.4. Temel bir dogrusal olmayan HPAya ait giris-¢ikis karakteristigi.



2. BOLUM

5G DALGA FORMU ADAYLARINDA PAPR DUSURME

2.1. Giris

Bu bdliimde, tez ¢calismasi kapsaminda ele alinan WOLA-OFDM, LC-GFDM ve UFMC
dalga formlarinin her biri i¢in dncelikle sistem agiklamasi ve PAPR tanimlamasi yapilmis
olup, hemen ardindan ilgili dalga formu i¢in gelistirilmis olan PAPR diislirme

tekniklerinin ayrintili sunumu gergeklestirilmistir.

2.2. WOLA-OFDM Dalga Formunda PAPR Diisiirme
2.2.1. Sistem Aciklamasi

WOLA-OFDM sistem yapis1 Sekil 2.1°de verilmistir. Kirmizi gerceve igine alinmis
WOLA-OFDM sistemine has islem bloklar1 ise sirastyla Sekil 2.2 ve Sekil 2.3°te gorsel
olarak agiklanmistir [22-27].

S6z konusu sekillerde CP ve W, sirasiyla dongiisel onek ve ortlisme uzantisi boyutunu
belirtmektedir. WOLA-OFDM dalga formunda, bant dig1 yayihmin etkili bir sekilde
bastirilmasimi saglayan yumusak gecisli zaman domeni sembolleri elde etmek igin,
dikdortgen darbe sekli kullanimimin spektral biiylimeye yol actigi klasik OFDM’den
farkli olarak, yumusak kenarli bir darbe sekline sahip olan pencereleme fonksiyonu

kullanilmaktadir.

Sekil 2.2°de vericide gergeklestirilen WOLA-OFDM’ye 6zgii islemler goriilmektedir.

Sekilden de kolayca anlasilacag iizere, oncelikle CP+W 6rnek, N uzunluklu zaman
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Sekil 2.1. WOLA-OFDM sistem yapisi.

domeni semboliin son kismindan kopyalanarak on kismina eklenir. Ardindan W
uzunlugunda 6rnek, N uzunluklu semboliin 6n kismindan kopyalanip ilgili semboliin
sonuna eklenir. Boylelikle sembol uzunlugu, N’den N+CP+2W’ya kadar artirilmig olur.
Sembol uzatma isleminin ardindan, uzatilan semboller yiikseltilmis kosiniis (Hann) [131]
penceresinin karekokii kullanilarak pencereleme islemine tabi tutulur. Sonrasinda ise,
pencereleme islemine ugramis komsu semboller gegis bdlgelerinden Ortiistiirtiliir.
Ortiistiirme islemi sayesinde, WOLA-OFDM sinyalindeki fazlalik, OFDM sinyali ile
ayni seviyeye diisiiriilmiis olur. Ortiistiirme isleminin hemen ardindan kuvvetlendirme

islemi gerceklestirilerek sinyal kanala verilir.

Sekil 2.3’te ise WOLA-OFDM alicisinda gergeklestirilen islemlerin gorsel aciklamasi
verilmistir. Sekilden de goriildiigii tizere, verici pencere uzunlugu N+CP+2W iken alic1
pencere uzunlugu N+2/’dur. Bunun yaninda, verici pencerenin gegis bolgesi uzunlugu
W iken alic1 pencerenin gegis bolgesi uzunlugu 2W’ya esittir. WOLA-OFDM sisteminde
alictya gelen sinyal, oOncelikle pencereleme isleminden gegirilir. Hemen ardindan
“oOrtiistiir ve ekle” uygulamasina tabi tutularak bilgi verisi tizerindeki pencereleme etkisi

ortadan kaldirilip, N uzunluklu sembol alicida tekrardan elde edilir [22-27].
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N-IFFT

Verici Pencerelemesi

Alinan Sembol

Alici Pencerelemesi

N-IFFT

N

Sekil 2.3. Alicida gergeklestirilen islemler.

2.2.2. PAPR Tanimlamasi

WOLA-OFDM dalga formunda PAPR tanimlamasi yapabilmek i¢in, oncelikle iletim
sinyalinin matematiksel ifadesinin elde edilmesi gerekmektedir. Bu amagla ilk olarak,
Denklem (1.1)’de tek bir OFDM sembolii i¢in yapilmis olan siirekli zaman sinyal
tanimlamasi, M farkli OFDM semboliinliin ayr1 ayr1 her birinin karmagsik zarfim

tanimlayacak sekilde yeniden diizenlenir:
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1 N )
X (t)=—=» X, %"  0<t<NT , 1<m<M (2.1)
N2

burada X, =[X,, o, Xpn1s-s Xpnals M QAM sembol vektoriine karsilik gelirken, X, (t)
m. OFDM semboliiniin karmasik zarfin1 ifade etmektedir. m. OFDM semboliiniin ayrik

zamanli ifadesi ise, L faktorlii 6rnekleme islemi uygulanarak asagidaki gibi elde edilir:

j27kn

1 N-1
X, [nNl=—=) X, e™ , 0<n<LN-1, 1<m<M (2.2)
W&

WOLA-OFDM sisteminde, 6rnekleme isleminin ardindan, her bir OFDM sembol vektorii
dongiisel onek ekleme ve uzatma islemlerine tabi tutularak sembol uzunluklari LN’den
2W+CP+LN ye kadar artirilir. Dongiisel 6nek ekleme ve uzatma islemlerinden sonra elde
edilen m. WOLA-OFDM sembolii asagidaki gibi ifade edilebilir:

y [n]=[ X [LN=CP-W], x [LN —CP-W +1],...,x_[LN —1],

X, [0], x,[4,...,x,[LN =-1], x,[0], x,[1],...,x, [W —1] ] (2.3)
,0<n<2W +CP+LN -1

Sembol uzatma isleminin tamamlanmasi sonucu elde edilen uzatilmig semboller,
karekokii alinmig yiikseltilmis kosiniis (Hann) [131] pencereleme fonksiyonundan
yararlanarak elde edilen diiz tepeli kok ylikseltilmis kosiniis (rrc) fonksiyonu ile
pencerelenir. S6z konusu Hann fonksiyonu ve bu fonksiyon kullanilarak elde edilmis olan

diiz tepeli rrc pencereleme fonksiyonu sirasiyla Denklem (2.4) ve (2.5)’te verilmistir:

w[n]= J%{l—cos(sﬂﬂ , 0<n<N-1 (2.4)

L1 cos| M L 0<n<W-1
2 W-1

, W<n<W+CP+LN-1

1
win]=
1 z[n—(W +CP+LN]
El+cos , W+CP+LN <n<2W +CP+LN -1
0

(2.5)

wW-1

, diger n degerleri i¢in
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Pencereleme islemi, Denklem (2.5)’te verilen fonksiyon ile Denklem (2.3)’te tanimlanan
uzatilmis semboller carpilarak gerceklestirilir. Buna gore, pencerelenmis m. sembol

vektorii asagidaki gibi elde edilir:
s,[nN]=win]y,[n], 0<n<2W +CP+LN -1 (2.6)

Son olarak her biri diiz tepeli rrc fonksiyonu ile pencerelenmis sembol vektorleri, Sekil

2.4’te gosterildigi gibi uzant1 kisimlarindan ¢akistirilir.

0<n<CP+LN+2W -1

w CcpP LN w
s /T |
P

lw, cp LN w

sl /I

|
P
'wi cp LN w

3 il |
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|

< >

|

|

|
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|

|

|

|

|

|
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|

|

|

|

|

|

]

|

|

|

|

|

| .
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1 sl ] ]
|
|
|
I
|
|
|
|
|
|
T
|
|
|
I
|

|
|
}
|
(M —1)(CP+LN+W)<n<M(CP+LN+W)+W -1
|
|
|

»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»»

1
|
|
|
|
|

0<n<M(CP+LN+W)+W -1

Sekil 2.4. WOLA-OFDM sembol vektorlerinin ¢akistirilmasi islemi.

Cakistirma islemi sonucu elde edilen WOLA-OFDM iletim sinyali, asagidaki gibi ifade
edilebilir:

s[n]:ism[n—(m—l)(\/v +CP+LN)] , 0<sn<M(CP+LN+W)+W -1 (2.7)

Sonug olarak WOLA-OFDM sinyalinin PAPR tanimlamasi asagidaki gibi yapilir:

2
0<n<M (cm%)u(m )+W-1 |:| S[n]| :|
PAPR(s[n]) =10log,,

E [|s[n]|2}

(dB) (2.8)
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2.2.3. WOLA-OFDM Dalga Formu icin Gelistirilen PAPR Diisiirme Teknikleri
2.2.3.1. Cift Sembol Optimizasyon Tabanh PTS (DSO-PTS) Teknigi

Geleneksel PTS tekniginde, her bir semboliin PAPR degeri birbirinden bagimsiz bir
sekilde diisiiriilmektedir. Fakat WOLA-OFDM sisteminde, iletim isleminden Once
birbirine komsu semboller, uzant1 bolgelerinden ¢akistirildigi i¢in sembolleri birbirinden
bagimsiz bir sekilde optimize etmek c¢ok fazla etkili olmayacaktir. Cilinkii komsu
semboller bireysel olarak optimize edilse bile, iletim isleminden 6nce gergeklestirilen
cakistirma islemi, WOLA-OFDM iletim sinyalinin toplam PAPR degerinde yeniden
biiylimeye yol agacaktir. Bu sebeple WOLA-OFDM sistemi igin, ilgili cakisma prosediirii
dikkate alinarak DSO-PTS teknigi dnerilmistir. Onerilen yontemde, ilk sembol hari¢ her
bir semboliin 6n uzantis1 bir 6nceki semboliin arka uzantisi ile ¢akistirildigi i¢in, herhangi
bir sembol igin gergeklestirilen PAPR diisiirme islemi sirasinda bir 6nceki komsu sembol
gdz oniinde bulundurularak minimizasyon islemi gerceklestirilmektedir. iki semboliin
birlikte degerlendirildigi bu yontemle birlikte sembol ¢akismalarindan dogan ekstra
PAPR biiylimesi onlenerek etkili bir PAPR diisiirme performansi elde edilebilmektedir.
DSO-PTS teknigine ait islem adimlar1 asagida verilmistir [89]:

Adim 1:

Oncelikle S;[n] sembolii optimize edilir. Bu amagla ilk olarak, QAM modiileli ilk data
vektori X, :[Xl’0 D CPR leNfl:I, V ayri alt bloga ayrilir X! K 0<v<V-1.
Ardindan alt blok vektorleri tist 6rneklenip IFFT iglemine tabi tutulur. Yapilan islemlerin
ardindan elde edilen birinci sembol vektoriiniin alt bloklar1 agagidaki gibi ifade edilir:

X[l =[ X"[0], X[ ..., x’[LN-1]] , v=0,1,...V -1, 0<n<LN-1 (2.9)

Daha sonra, ilk data vektoriiniin alt bloklart faz rotasyon  vektorii
bt :[bl(o), b®,..., bl(v’l)] ile carpilir. Burada b e {—1,+1} olarak tanimlanmaktadir.
Ardindan, alt bloklar toplanarak asagidaki ifade elde edilir:

x[n] = Vibfv’xi(”[n] , 0<n<LN-1 (2.10)

v=0
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Adim 2:

x[n]’e dongiisel onek ve ortiisme uzantist ekleme islemleri uygulandiktan sonra

asagidaki sinyal elde edilir:

y.In1=[ X[LN —=CP-W1], X[LN =CP -W +1],..., X[LN —1],

%[0], x[1],.... X [LN =1], x[0], X[L],..., W ~1] ] (2.11)
,0<N<2W +CP+LN -1

Denklem (2.11)’de verilen uzatilmis sinyal Denklem (2.5)te verilen diiz tepeli rrc

fonksiyonu ile pencerelendikten sonra ilk WOLA-OFDM sembolii s,[n] elde edilir:

s,[N]=w[n]y,[n] , 0<N<2W +CP+LN -1 (2.12)

Adim 3:

flk WOLA-OFDM sembolii i¢in optimum faz rotasyon faktorii kombinasyonu asagidaki
gibi segilir:

b =arg min{ max ‘sl'[n]r} (2.13)

b (0<n<2W+CP+LN-1

Burada “arg min { - }” operatorii parantez icerisindeki ifadeyi minimum yapan optimum

bl(") kombinasyonunu bulma iglemini gerceklestirmektedir.

Adim 4:
flk sembol igin elde edilen ilk optimum faz rotasyon vektdrii "b" kullanilarak, optimize
edilmis ilk WOLA-OFDM sembolii s;[n]asagidaki gibi elde edilir:

V-1
x[n1=> 0" [n] , 0<n<LN-1 (2.14)
v=0

yi[n]=[ XTLN —CP-W], X[LN =CP -W +1],..., X[LN —1],

% [0], X [11,....  [LN =11, x[0], % [1],...,x W -1] ] (2.15)
0<N<2W+CP+LN-1
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s;[N]=wln]y,[n] , 0<nN<2W +CP+LN -1 (2.16)

Adim 5:
Adim 1 ve Adim 2’de gergeklestirilen islemler, ikinci giris data vektorii
X, =[Xy0 s Xpy 1o Xy | icin de tekrarlanarak ikinci WOLA-OFDM sembolii s,[n]

elde edilir.

Adim 6:

Ikinci sembol s,[n] nin &n uzantisinin bir dnceki optimize edilmis sembol s, [n] nin arka

uzantst ile drtiismesi durumu dikkate aliarak, ikinci WOLA-OFDM sembolii s,[n] i¢in

optimum faz rotasyon faktorii kombinasyonu asagidaki gibi elde edilir:

i = arg min{ ax
b{)  (W+CP+LN<n<2(W+CP+LN)+W -1

s;[n]+s,[n- W +CP+ LN)]\Z} (2.17)

Adim 7:

Adim 4’te birinci sembol i¢in gerceklestirilen islemler, ikinci sembol i¢in de tekrarlanarak

optimize edilmis ikinci WOLA-OFDM sembolii s,[n] elde edilir.

Adim 8:

Geriye kalan WOLA-OFDM sembollerinin optimizasyonu M. sembole kadar devam

eder. M. semboliin optimum faz faktorii ise asagidaki gibi bulunur:

v
M

_— : . ‘ 2
o) =arg min| 534 [1=(M ~2)0W +CP-+ LN+, [~ (M ~)W +CP+LN)] }

M—1)(CP+LN+W )<n<M (CP+LN +W)+W—1‘

(2.18)
Adim 9:

Son olarak, minimum PAPR’l1 WOLA-OFDM iletim sinyali agagidaki gibi elde edilir:

s'[n] :is; [n—(M-1)W +CP+LN)], 0<n<M(CP+LN +W)+W -1 (2.19)
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2.2.3.2. Cift Sembol Optimizasyon Tabanh SLM (DSO-SLM) Teknigi

Klasik PTS tekniginde oldugu gibi, klasik SLM tekniginde de her bir sembol birbirinden
bagimsiz bir sekilde degerlendirilerek PAPR diisiirme islemi gerceklestirilmektedir. Bu
da, s6z konusu yontemin direk olarak WOLA-OFDM sistemine uygulanmast durumunda,
oldukga yetersiz bir performans sergilemesine yol agmaktadir. Ciinkii daha once de
bahsedildigi tizere, ayr1 ayr1 her bir semboliin PAPR degeri ne kadar ¢ok diisiiriilse
diistiriilsiin, s6z konusu sembollerin uzant1 noktalarindan ¢akistirilmasi sonucu elde
edilen WOLA-OFDM iletim sinyalinde tekrardan PAPR biiyiimeleri meydana gelecektir.
Bu durumun 6niine gegmek ve ¢ok daha iyi PAPR diislirme performansi elde edebilmek
icin, PTS teknigine uygulanan ¢ift sembol optimizasyon prosediirii SLM teknigine de
uygulanmis olup, DSO-SLM olarak adlandirilan yeni bir PAPR diisiirme stratejisi

gelistirilmistir. S6z konusu stratejinin uygulama adimlari ise asagida verilmistir:

Adim 1:

[lk olarak birinci WOLA-OFDM sembolii S,[n] optimize edilerek ise baslanir. Bu amagla
oncelikle birinci QAM sembol vektorii X, = [XLO v Xig e Xina :| i¢in rastgele U farkli

faz dizisi uretilir. S6z konusu faz dizileri, asagidaki gibi tanimlanir:

b =[b¥, bY,..b%,] . u=01..,U-1 (2.20)

Burada her bir faz carpam, b e {—1,+1} olacak sekilde maksimum iki farkli deger
almaktadir. Sonrasinda X, vektorii ile bu vektor icin tiretilen faz dizileri asagidaki gibi
carpilir:
X:L(U) :[Xl,o' (,l:))' X (;)""'Xl,N—l'bl(,l:\J)—l ]
(2.21)
=[ X5 X X ]
Burada Xl(“) , U'ncu faz dizisi ile X, vektorliniin ¢carpimi sonucu elde edilmis olan faz

déndiiriilmis data vektoriidir. Elde edilen X\ veri dizisinin {ist drneklenmis zaman

domeni versiyonu asagidaki gibi elde edilir:
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N-1
x{“[n]:%z X{e ™ ,0<n<LN-1, u=01..U-1 (2.22)
k=0

Adim 2:

x"[n] sinyaline déngiisel 6nek ve drtiisme uzantilari eklenmesi sonucu asagidaki sinyal

elde edilir:
yU I =[ x’[LN —CP -W], x"’[LN —CP -W +1],..., x!’[LN —1],

X [0], X"[1],...,"[LN =1, x[0], x[],.... "W 1] ] (2.23)
,0<N<2W+CP+LN-1

Sembol uzatma isleminin ardindan elde edilen y*’[n] sinyali, diiz tepeli rrc fonksiyonu

yardimiyla pencerelenerek birinci WOLA-OFDM sembolii s{*"[n] elde edilir:

s“n]=winly®[n] , 0<N<2W +CP+LN -1 (2.24)

Adim 3:

Birinci WOLA-OFDM sembolii i¢in optimum faz dizisi b, asagidaki gibi belirlenir:

b =arg min { max
bl(”) 0<n<2W +CP+LN-1

s{“>[n]\2} (2.25)

Adim 4:

Birinci sembol igin belirlenmis olan optimum faz dizisi b, kullanilarak, s/[n] seklinde

ifade edilen optimize edilmis birinci WOLA-OFDM sembolii elde edilir:

Xl*:[xl,o'b;w Xl,l'blil""’xlval'b;Nfl }
(2.26)

:[xio, X1 e Xi s }

j2zkn

N-1
x [n] =%Z X, e™ ,0<n<LN-1 (2.27)
k=0
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yi[n]=[ X LN —CP-W], X[LN =CP -W +1],..., X[LN —1],

X [0, x.[1],..., x [LN =1], x[0], x[1],...,[W ~1] ] (2.28)
,0<n<2W +CP+ LN -1

s [N1=w{n]y;[n] , 0<nN<2W +CP+LN -1 (2.29)

Adim 5:

Adim 1 ve Adim 2’de birinci QAM sembol vektorii i¢in gergeklestirilen islemler, ikinci

QAM vektdrii X, =[ X, , X,y 1o X,y | icin de tekrarlanarak ikinci WOLA-OFDM

sembolii s{”[n] elde edilir.

Adim 6:

Optimize edilmis bir 6nceki sembol s;[n] ’nin sag uzantist ile s{’[n] semboliiniin sol
uzantisinin birbirleriyle Ortlismesi durumu hesaba katilarak, ikinci WOLA-OFDM

sembolii s{[n] i¢in optimum faz dizisi b, asagidaki gibi elde edilir:

b, =arg min ‘
b{")  (W-+CP+LN<n<2(W+CP+LN)+W-1

S [n]+ s [n— (W +CP LN)]\Z} (2.30)

Adim 7:

Birinci sembol i¢cin Adim 4’te uygulanan islemler, ikinci sembol i¢in de tekrarlanarak,

ikinci WOLA-OFDM semboliiniin optimize edilmis haline karsilik gelen s;[n] sembolii
elde edilir.
Adim 8:

Birbirine komsu WOLA-OFDM sembollerinin optimizasyonu, sirayla M. sembole kadar

bu sekilde siirdiiriiliir. M. sembol i¢in optimum faz dizisi ise asagidaki gibi belirlenir:

by, =arg rpin max ‘s;_l[n—(M ~2)W +CP+LN)]+si [n-(M-D)(W +CP+ LN)]‘Z}

() { (M-1)(CP-+LN+W)<n<M (CP+LN +W )W -1

(2.31)
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Adim 9:

Son olarak, optimize edilmis M sayida sembol, uzanti kisimlarindan birbirleriyle

ortiisecek sekilde toplanarak minimum PAPR’l1 iletim sinyali elde edilir:

s[n] =is;’n [n—(M-1)W +CP+LN)] , 0<Sn<M(CP+LN+W)+W -1 (2.32)

2.3. LC-GFDM Dalga Formunda PAPR Diisiirme
2.3.1. Sistem Ac¢iklamasi

LC-GFDM sisteminin verici ve alict yapist Sekil 2.5’te verilmistir [38]. Sekilden de
kolaylikla anlasilacag: iizere, ilk olarak bilgi bitlerinin (b) QAM modiilasyonuna tabi
tutulmasinin ardindan elde edilen N uzunluklu QAM modiileli d veri vektorii, her biri K

uzunlugunda olan M tane veri dizisine ayrilir. S6z konusu veri dizileri, asagidaki gibi

ifade edilebilir:

dy=[dop, ool gy |+ 1SM<M (2.33)

m

Daha sonra Denklem (2.33)’te tanimlanan veri dizilerinin her birine IFFT iglemi

uygulanir:

j27zkn

K-1
dm[n]zﬁde,me K 0<n<K-1, 1<m<M (2.34)
k=0

IFFT isleminin hemen ardindan, her bir d_[n] dizisinin M tane kopyas1 alinir ve ilgili
kopyalar zaman domeninde siralanarak her biri N=MK uzunlugunda olan ¢, [n] dizileri

elde edilir:

1 2

c,[nl=| [d,[0],d, [1],....d,[K —1]].[d[0],d,.[4], ... d, [K =1]]

(2.35)

M

..., [d.[01,d,[,...d [K-1]]| , 0<n<MK-1
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d d
Ry CUNRN4E
dz dz[n] Kopyalama Cz[n]; /\/\’\ sz[n];
—b> Modulatér d » S/P . ve . _}s[n]
Siralama
¢ islemi ®
\/".\/\

¢ d.[n d
> w Ginl —»_—»1[ INpr
8 Kopyalama | d.[n d
yin [ M S e d ;
o . . Siralama . P/S » Demodilater 2>
. . . isleminin .
. . ° Tersi R . .
> M HUN —»_—»d“”[n] Frr |

Sekil 2.5. LC-GFDM sisteminin (a) verici ve (b) alict yapisi.

En sonunda, iletim sinyali asagidaki gibi elde edilir:
M

s[n] = Zg[(n—(m—l)K)N }cm[n] , 0<n<MK-1 , 1<m<M (2.36)
=1

Burada g[n], vericide kullanilan prototip filtrenin diirtii cevabina karsilik gelmektedir.

Yukaridaki ifadede, <°> modiilo operatorii kullanilarak s6z konusu filtrenin dirtii

N

cevabi her bir m degeri i¢in dairesel olarak kaydirilmaktadir.

Alicida ise gelen sinyal, uyumlu filtre (MF), sifir zorlama (ZF) ya da minimum ortalama
karesel hata (MMSE) gibi bir demodiilasyon filtresi vasitasiyla filtrelendikten sonra,
vericide gergeklestirilen iglemlerin tam tersi uygulanarak bilgi verisi tekrardan elde edilir.

Aliciya gelen y[n] sinyalinden veri dizilerinin tekrardan elde edilmesini saglayan

demodiilasyon islemi asagidaki gibi gerceklestirilmektedir:

N-1 —j27kMn

den =27 [(n=(Mm-DK), Jyln]e *M

>

(2.37)
=Ry {7 [(n-(m-DK), ]yl

kM
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Burada y'[n], demodiilasyon filtresini temsil etmektedir. Yukaridaki denklemde, F {'}

operatorii kullanilarak gerceklestirilen N-noktali ayrik Fourier dontisiimiinde (DFT), her

M o6rnekte bir degerlendirme yapilmaktadir [38].

2.3.2. PAPR Tanimlamasi

LC-GFDM sistemine ait ayrik zamanli iletim sinyallerinde en dogru PAPR sonuglarinin
elde edilebilmesi i¢in asagidaki gibi L faktorlii tist 6rneklenmis d[n] dizilerinin elde

edilmesi gerekmektedir:

K-1 j2r7kn
dm[n]=%2dk]me K, 0<n<LK-1 , 1<sm<M (2.38)
k=0

Elde edilen her bir d,[n] dizisinin M tane kopyasi alindiktan sonra, ilgili kopyalar zaman

domeninde asagidaki gibi siralanir:

1 2

c,[nl=| [d,[0],d,[1].....d, [LK —1],[d,,[0], d, [1],....d,,[LK —1]]

(2.39)
M
oo [do[01,d, [, d [LK=1]] | , 0<n<MLK-1
Siralama igleminin ardindan, s[n] iletim sinyali asagidaki gibi elde edilir:
M
sin]=>"g[(n-(m-DLK),, [¢,[n] , 0<n<MLK-1 , 1<m<M (2.40)

m=1

LC-GFDM sisteminde, vericide gergeklestirilen sinyal iiretim isleminin gorsel agiklamasi

Sekil 2.6’da verilmistir. Sonu¢ olarak, s[n] iletim sinyali i¢in PAPR tanimlamasi
asagidaki gibi yapilir:

max | [stnlf
PAPR (s[n]) =10 |Og10 OSHSMLK_1|:| | :|

EDS[H]F} (dB)

(2.41)
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d,[n]

(M-DLK<n<MK-1

&

d,[n]

»l

d,[n]

LK<n<2LK-1

d,[n]

0<n<LK-1

0.08

0.06 |-
0.04 (—
0.02+

aln] |

5, prototip
0.5).

8, M

1023

32, L

767
0<n<MLK-1

511

255

ol

g [(n - LK>|_N :. -0.02

0.06 -
0.04 |~
0.02 r
0.06 -
0.04 -
0.02 r

ol

g[(n-(M-DLK), | -002

filtre: kok yiikseltilmis kosiniis (rrc) fitresi, yuvarlanma faktorii (o)

Sekil 2.6. LC-GFDM sisteminde iletim sinyali tiretimi (K
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2.3.3. LC-GFDM Dalga Formu i¢in Gelistirilen PAPR Diisiirme Teknikleri
2.3.3.1. Birikimli Sembol Optimizasyon Tabanh PTS (CSO-PTS) Teknigi

CSO-PTS tekniginde, GFDM sembolleri sirayla optimize edilmektedir. Ancak, diger
semboller dikkate alinmadan her bir semboliin bireysel olarak optimize edildigi
geleneksel PTS yonteminden farkli olarak, her bir GFDM sembolii kendisinden once
optimize edilmis olan sembollerin toplami1 da hesaba katilarak optimize edilmektedir.
Boylelikle, LC-GFDM vericisine 6zgii sembollerin toplanmasi islemi nedeniyle, toplam
iletim sinyalinde meydana gelen PAPR biiyiimesinin PTS yonteminde neden oldugu
performans kaybini1 dnlemek miimkiin hale gelmektedir. Ornegin 3. GFDM sembolii
optimize edilirken, daha 6nce optimize edilmis olan 1. ve 2. GFDM sembollerinin toplam1
da hesaba katilmaktadir. Sira 4. GFDM semboliine geldiginde ise, bir dnceki adimda
optimize edilmis olan 3. GFDM sembolii, 1. ve 2. optimize edilmis GFDM sembollerinin
toplamina eklenip elde edilen sinyal 4. GFDM sembolii optimize edilirken hesaba katilir.
Her bir adimda, bir sonraki GFDM semboliinii optimize etmek i¢in hesaba katilacak olan
sembol sayis1 kiimiilatif olarak artar. Sira sonuncu GFDM semboliine geldiginde ise,
kendisi hari¢ geriye kalan optimize edilmis biitin GFDM sembollerinin toplami hesaba
katilarak optimizasyon iglemi gergeklestirilir. PAPR diisiirme islemi boyunca GFDM
sembollerinin kiimiilatif bir sekilde hesaba katilmas1 sayesinde, sonuncu adimin ardindan
elde edilen toplam iletim sinyalinin PAPR degeri, klasik PTS yontemine oranla ¢ok daha
etkili bir gekilde disiiriilebilmektedir. CSO-PTS teknigi kullanilarak LC-GFDM iletim
sinyalinde ger¢eklestirilen PAPR diisiirme islemi, asagida adim adim ayrintili bir sekilde
aciklanmstir [90]:

Adim 1:

Ik olarak, ¢,[n] in g[n] ile filtrelenmesi sonucu elde edilen birinci GFDM sembolii S;[n]
optimize edilir. Bu amagla, dncelikle K tane QAM semboliinden olusan birinci veri dizisi

d, = [doyl, Ay Oy ] V ayn alt bloga d{) , 0<v <V —1 ayrilir. Sonrasinda alt blok

vektorleri, sirastyla list rnekleme ve IFFT iglemlerine tabi tutulur. Bu islemlerden sonra,

birinci veri dizisine ait olan v. alt blok vektdrii agagidaki gibi tanimlanmaktadir:

df”[n]=[de[O],df”[l],...,df”[LK—1]] , v=0,1,..,.V-1 , 0<n<LK-1 (242
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Daha sonra, birinci veri dizisine ait alt bloklar b =[b, b®,.., bY"™ |faz dizisi ile

carpilarak faz rotasyon islemi gergeklestirilir. S6z konusu faz dizileri, b e {—l,+1}

olacak sekilde rastgele tretilmektedir. Son olarak, alt bloklar toplanip asagidaki faz

dondiiriilmiis birinci veri dizisi elde edilir:

V-1
d[n]=>b"d"[n] , 0<n<LK-1 (2.43)
v=0

Adim 2:

d,[n] dizisinin M tane kopyasi, zaman domeninde asagidaki gibi siralanur:

1 2

c[nl=|[d,[0],d,[1],....d,[LK =11 ],[ d,[0],d,[1],..., dy[ LK —1] ]

(2.44)
M
oo [ Aol . LK =1]] |, 0<n<MLK -1
Adim 3:
Siralama igleminin ardindan, birinci GFDM sembolii asagidaki gibi elde edilir:
s[n]=g[n]c[n] , 0<n<MLK-1 (2.45)

Adim 4:

Sonrasinda, birinci sembol sl[n] icin optimum faz faktorii dizisi asagidaki gibi bulunur:

" =arg min{ max ‘si[n]r} (2.46)

0<n<MLK-1

Adim 5:

Birinci sembol i¢in elde edilen *bl(v) optimum faz faktorii dizisi kullanilarak optimize

edilmis birinci GFDM sembolii S, [n] asagidaki gibi elde edilir:
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V-1
d[n]=>"b"d[n] , 0<n<LK-1 (2.47)
v=0

1 2

¢;In=| [ 01, o], ... & [LK ~11],[ ¢ 0], o a], ... & [LK ~1] ]

(2.48)

M

oo [4T0] d [l A [LK 1] ]|, 0<n<MLK -1

s[n=gnlg[n] , 0<n<MLK-1 (2.49)

Adim 6:

C;[n] ’yi elde edebilmek icin, Adim 1 ve Adim 2’de gergeklestirilen islemler ikinci veri

dizisi d, = [dO’Z L PP P ] i¢in de tekrarlanir. Daha sonra, ikinci GFDM sembolii

s,[n], asagidaki gibi elde edilir:

sé[n]:g[(n—LK)LN]c'z[n] , 0<n<MLK -1 (2.50)

Adim 7:

Optimize edilmis birinci sembol S [n] dikkate aliarak, ikinci GFDM sembolii S,[n] igin

optimum faz faktorii dizisi asagidaki gibi elde edilir:

b{" =arg min{ max ‘sf[n]+s'2[n]‘2} (2.51)

b’ (0<n<MLK-1

Adim 8:

*bév) ‘nin elde edilmesinin ardindan, SI [n] °in elde edilmesi i¢in Adim 5°te gergeklestirilen

islemler bu kez optimize edilmis ikinci GFDM sembolii sZ[n] ’yi elde etmek i¢in yerine

getirilir:



41

V-1
dy[n]=>"b"d"[n] , 0<n<LK-1 (2.52)
v=0

1 2

¢;in1=| [ ;000 [, ., d3[LK ~11,[ [0, ;4 .., d3[LK —1]

(2.53)
M
oo [ o101 Aol dp[LK =11 |, 0<n<MLK -1

sZ[n]:g[(n—LK)LN]c;[n] , 0<n<MLK -1 (2.54)
Adim 9:
Sembollerin optimizasyonu islemi, M. sembole kadar devam eder. M. semboliin
optimum faz faktorii ise asagidaki gibi bulunur:

] ) M1 . 2

bl = arg T&I)n _max ; s. [n]+s,,[n] (2.55)
Burada s,,[n], asagidaki gibi ifade edilir:

sull=g[(n—(M -DLK)  Jey[n] , 0<n<MLK-1 (2.56)

Adim 10:
Son olarak, minimum PAPR’l1 LC-GFDM iletim sinyali agagidaki gibi elde edilir:

s'[n]= i g [(n —(M-1)LK), }c;[n]
h (2.57)

M
=>s,[n] , 0<n<MLK-1
=1
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2.3.3.2. Birikimli Sembol Optimizasyon Tabanh SLM (CSO-SLM) Teknigi

Klasik SLM tekniginde PAPR diisiirme islemi gerceklestirilirken, klasik PTS tekniginde
oldugu gibi, semboller arasi etkilesim dikkate alinmadan, her bir sembol diger
sembollerden bagimsiz bir sekilde optimize edilmektedir. Ancak, PAPR degerleri
diistiriilen sembollerin LC-GFDM iletim sinyali elde edilirken toplanmasi, toplam
sinyalde yeniden PAPR biiyiimesine yol agmaktadir. Bu da, klasik SLM yonteminin LC-
GFDM sistemindeki PAPR diisiirme performansini olumsuz yonde etkilemektedir. Bu
nedenle, sembollerin toplanmasi isleminin PAPR diisiirme performansina olan negatif
etkisinin ortadan kaldirilmasi amaciyla gelistirilen birikimli sembol optimizasyon
prosediirii, klasik SLM yontemine de uygulanmis olup, CSO-SLM olarak adlandirilan
yeni bir PAPR diisiirme stratejisi gelistirilmistir. S6z konusu modifikasyonla birlikte
geleneksel SLM yontemi, LC-GFDM sistemine ¢ok daha uyumlu hale gelerek, PAPR
diisiirme performans: artmigtir. CSO-SLM stratejisine ait islem adimlar1 asagida

verilmistir:

Adim 1:

Oncelikle ilk GFDM sembolii §,[n] optimize edilir. Bu amagla ilk olarak, K tane QAM

semboliinden olusan ilk veri dizisi 0, :[doa’ dl,l ""’dK—l,l J icin rastgele U farkli faz

dizisi uiretilir. Birinci veri dizisi i¢in iiretilen faz dizileri asagidaki gibi tanimlanir:

b® =[b, bY,..b¢", ] . u=01.,U-1 (2.58)

Burada b e{—1,+1} oldugu unutulmamalidir. Sonrasinda d, vektori, kendisi i¢in

uretilen faz dizileri ile agsagidaki gibi ¢arpilir:

4o

':do,l ’ béi) ' d1,1 ’ bﬂ) @ K11 br(<u—)1,1 ]
(2.59)

() W (u)
I:dO,l O Ay ]

Burada d), u. faz dizisi ile d, vektoriiniin ¢arpimi sonucu elde edilmis olan faz

(w)
1

dondiiriilmiis veri dizisidir. Elde edilen d," veri dizisinin {ist orneklenmis zaman domeni

versiyonu asagidaki gibi elde edilir:
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j2zkn

K-1
dfw[n]zﬁzdge K 0<n<lK-1 , u=0,1,.,U-1 (2.60)
k=0

Adim 2:
d[n] dizisinin M tane kopyasi almarak, ilgili kopyalar zaman domeninde yan yana
asagidaki gibi siralanir:

1 2

¢l =| [ d“[0],d[]..... i [LK ~11],[ d[0], dV[L],..., A [LK ~1]

(2.61)

M

oo [ 4001, d[, ., ALK =1] ]|, 0<n<MLK -1

Adim 3:

Stralama islemi tamamlandiktan sonra elde edilen ¢ [n] vektorii filtrelenerek ilk GFDM

sembolii asagidaki gibi elde edilir:
s[n]=g[n]c®[n] , 0<nN<MLK-1 (2.62)
Adim 4:

Daha sonra, asagidaki islem yardimiyla birinci sembol igin optimum faz dizisi bulunur:

b =arg min{ max
b (0<n<MLK-1

sf“>[n]\2} (2.63)

Adim 5:

[k sembol i¢in elde edilen optimum faz dizisi bl* , optimize edilmis ilk GFDM sembolii

s,[n] "nin elde edilmesinde kullanilr:
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d1* :[dO,l'bg,li dl,l'bl*,l’""dK—ivl'b;—lil ]

(2.64)
:[d;,l’ dzl""’d;—l,l }
dﬁmzwézzﬁ@;ﬁ@ , 0<n<LK-1 (2.65)
c[n=|[d;[0],d;[a],.... d;[LK 1], d; 0], o, a]....,d;[LK —1] |
(2.66)
coo [d01 Al LK -] |, 0<n<MLK -1
s;[n]=g[n]lc,[n] , 0<n<MLK-1 (2.67)

Adim 6:

Adim 1 ve Adim 2’de birinci veri dizisi i¢in gergeklestirilen islemler, ikinci veri dizisi
d, :[do,z’ o I D ] icin de tekrarlanarak C\’[n] elde edilir. Ardindan c{”[n]

vektoriine agagidaki islem uygulanarak, ikinci GFDM sembolii s\ [Nn] elde edilir:

sIn]=g[(n-LK),, J¢[n] , 0<n<MLK-1 (2.68)

Adim 7:

Ikinci GFDM sembolii sé“’[n] icin optimum faz dizisi, optimize edilmis birinci sembol

SI [n] de hesaba katilarak asagidaki gibi bulunur:

@=mgmm{mw ﬁmHQWﬂﬁ (2.69)

b (0<n<MLK-1
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Adim 8:

b, kullanilarak optimize edilmis ikinci GFDM sembolii s;[n] asagidaki gibi elde edilir:

d* [doz 0,21 dlZ b121 K12 b;-i,z J

(2.70)
:[d;,z’ dfz""'d;—l,z ]
d,[n]= KZd esz,;kn , 0<n<LK-1 (2.71)
¢;in]=| [ d;101, d;[A1, ... d;TLK ~11,[d;[01, o[l .., d;[LK —1] ]
2.72)
(3001, A0l d5[LK ~1]] | , 0<n<MLK-1
s;[n]:g[(n—LK>LN]c;[n] , 0<n<MLK-1 (2.73)

Adim 9:

GFDM sembolleri bu sekilde M. sembole kadar sirayla optimize edilir. M. sembol i¢in
optimum faz dizisi ise, (M—1). sembole kadar optimize edilmis biitin GFDM

sembollerinin toplami1 da hesaba katilarak asagidaki gibi bulunur:

} (2.74)

z s, [n]+s%[n]

b{) | 0<n<MLK-1

b, =arg min{ max

Burada M. GFDM semboliine karsilik gelen s\.’[n], asagidaki gibi ifade edilir:

sw[nl=g[(n—(M-DLK),, |c¥’[n] , 0<n<MLK-1 (2.75)
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Adim 10:

Minimize edilmis PAPR degerine sahip nihai LC-GFDM iletim sinyali asagidaki gibi

elde edilir:

s'[n] :ig [(n—(m—l)LK)LN ]c;[n]
" (2.76)

M
=>'s,[n] , 0<n<MLK-1
m=1

2.4. UFMC Dalga Formunda PAPR Diisiirme
2.4.1. Sistem Aciklamasi

UFMC sisteminde bilgi verisinden iletim sinyalinin {iretilmesi ve aliciya gelen sinyalden
tekrardan bilgi verisinin elde edilmesi i¢in sirasiyla vericide ve alicida gergeklestirilen
islemlerin yer aldig1 blok diyagram Sekil 2.7°de verilmistir [17-21]. Sekilden de agikca
goriilecegi iizere, ilk olarak bilgi bitlerinin QAM sembollerine doniistiiriilmesiyle ise
baslanir. Ardindan X (K) ile ifade edilen N boyutlu QAM sembol vektérii, esit uzunlukta
B farkli boliime ayrildiktan sonra, her biri N / B uzunlukta olan vektor kesitleri,
birbirleriyle cakismayacak sekilde B farkli alt banda yerlestirilir. Her biri N boyutlu olan

X, (k) alt bant vektorlerini olusturmak i¢in gergeklestirilen s6z konusu sembol tahsis

islemi asagidaki gibi ifade edilmektedir:

X(k), (bB-D(N/B)<k<b(N/B)-1 ise
Xy (k) =
0, diger k degerleri icin (2.77)

k=01..,N-1 b=12..B
Burada k ve N, alt tasiyici indisi ve toplam alt tasiyici sayisini ifade ederken, b ve B,

sirasiyla alt bant indisi ve toplam alt bant sayisin1 belirtmektedir. Alt bantlara ayirma

isleminin tamamlanmasinin ardindan, her bir alt bant vektoriine IFFT islemi uygulanir:

X,(k)e ¥, 0<n<N-1 1<b<B (2.78)
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X, (k '
Wl o/p per [ ) Filtre | s(0)
. f,
X, (k x,() | Filtre |5, 1~ s(n)
‘M 5/p —| IFFT > 'fre = >
L} Moddlatoér X (k) > . ? 1

v
Xg (K Xg (N i sy (n
a(g s/p [— \EET 5 (N) N Fllftre & (N)
: ’ g
5 =
YK )
o— <
< < n
< o . s 0
< < .
N < Frekans 0— i
X (k < i <
<L Demodilatér |€ (k) P/S . De:;z;?me o IN-FFT 0
. islemi * —— 0
[ )
L ] <_ 0
< < .
o— .
: L]
(e} < 0

Sekil 2.7. UFMC sistemine ait blok diyagram.

IFFT islemi sonucu elde edilen zaman domeni alt bant sinyalleri, alt bant filtreleri
vasitasiyla filtrelenir. S6z konusu filtreleme islemini yerine getirmek igin, her bir alt bant
sinyali, kendisiyle ayn1 alt bantta yer alan filtrenin sonlu diirtii cevabi ile asagidaki gibi

konvoliisyon islemine tabi tutulur:

s,(N)=x(n)*f,(n), 0<n<N+L,-1L 1<b<B (2.79)

Burada s,(n), alt bant b’de yer alan filtrelenmis sinyale karsilik gelirken Ly, filtreleme

isleminden dolayi alt bant sinyallerinde meydana gelen uzunluk artigin1 ifade etmektedir.
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f,(n) ise, x,(n) sinyalinin filtrelenmesi i¢in alt bant b’de kullanilan filtreye ait Ly

uzunluklu sonlu diirtii cevabini temsil etmektedir. Filtreleme islemleri de tamamlandiktan
sonra, filtre ¢ikislarindan elde edilen sinyaller birbirleriyle toplanarak UFMC iletim
sinyali asagidaki gibi elde edilir:

s(n):ZB:sb(n) ,  0<n<N+L, -1 (2.80)

Elde edilen iletim sinyali aliciya ulastiginda ise, ilk olarak sifir ekleme islemi
gerceklestirilip alinan sinyalin uzunlugu 2N’ye tamamlanir. Ardindan 2N boyutlu FFT
islemi uygulanarak, sifir eklenmis sinyal zaman domeninden frekans domenine
doniistiiriiliir. FFT islemi sonucu elde edilen 0,1,...,2N—1 indis degerlerine sahip toplam
2N tane karmasik degerden cift indisli olanlar alinirken, tasiyicilar aras girisim i¢eren tek
indisli 6rnekler atilir. Son islemle birlikte 2N uzunlugundan N uzunluguna diisiiriilen veri
dizisi, frekans domeni denklestirme islemi vasitasiyla filtreleme isleminin sebep oldugu
bozucu etkilerden arindirilir.  Son olarak denklestirilmis semboller QAM

demodiilasyonuna tabi tutularak orijinal bilgi verisi tekrardan elde edilir [17-21].

2.4.2. PAPR Tanimlamasi

Ayrik zamanli iletim sinyallerinde gercege yakin ve tutarli PAPR sonuglar elde
edebilmek ic¢in, N uzunluklu alt bant vektorlerinin asagidaki gibi L faktorlii st

orneklenmis zaman domeni versiyonlarinin elde edilmesi gerekmektedir:

j27zkn

x.(n) = \/_ZX(k)e N 0<n<LN-1 1<b<B (2.81)

IFFT cikislarindan elde edilen alt bant sinyallerinin her biri filtrelenip toplandiktan sonra

UFMC ¢ikisindan elde edilen iletim sinyali agagidaki gibi tanimlanir:
B
s()=> % =*f,(n) , 0<n<LN+L, -1 (2.82)

Son olarak, elde edilen iletim sinyali i¢in PAPR tanimlamasi agsagidaki gibi yapilir:
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2
Lmax (s ]

E[|s(n)|2}

PAPR(s(n))=10log,, (dB) (2.83)

2.4.3. UFMC Dalga Formunda PTS Yoéntemi ile PAPR Diisiirme islemi

Sekil 2.8’de, PTS blogunun UFMC vericisine nasil entegre edildigi gosterilmektedir
[132]. Sekilde de agikga belirtilmis oldugu gibi, PTS bloguna ait islemlere gegmeden
once, ikili bitlerden olusan veri dizisi modiilasyon islemine tabi tutularak asagidaki gibi

tanimlanan QAM sembol vektorii elde edilir:

X (k) =[X(0), X(),..., X (N -1)] (2.84)

Daha sonra, X (k) vektorii ile temsil edilen QAM sembol dizisi, V farkli alt bloga ayrilarak
PTS yontemine ait ilk islem uygulamaya konulur. Alt bloklara ayirma islemi,
olusturulacak olan V farkli alt blok vektdriiniin toplam1 X (K) vektdriine esit olacak

sekilde gerceklestirilir:

X(k):vfx‘v)(k) ,  0<k<N-1 (2.85)
v=0

x(n) | Filtre | s(n)

X: (k)
> '

PTS Blogu

—— -

) ©
IFFT

A |xen x

IFFT
Byl wodilatsr ! Bloklara [,
Ayirma :

IFFT

. . . )
Xz ()| %) | Filtre | () s(n)

» f,

Faz Faktoru

Optimizasyonu .
- - - _____ Xg (k)
»

X3 (n i N
sp 3 \FFT () Fllftre Ss(n)
B

Sekil 2.8. PTS yonteminin UFMC vericisine entegrasyonu.

Burada v alt blok indisini belirtirken, X (k) ile v. alt blok vektérii ifade edilmektedir.

Bir sonraki adimda ise, L faktorlii iist 6rnekleme islemini yerine getirmek i¢in her bir alt

blok vektoriiniin bagina ve sonuna (L — 1)N / 2 adet sifir eklenir:
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X¥(k)=10,0,..0, X (0),x“®,.., X(N-1),0,0,...,0 (2.86)
%/_J %/_J
(L-1)N/2 N (L-1)N/2

Burada X (k), her birine toplam (L — 1)N tane sifir eklenerek uzunluklari N’den LN’ye

S

kadar artirilmig olan alt blok vektdrlerini ifade etmektedir. Ardindan her bir X (k)

S
vektorii IFFT islemine tabi tutularak, alt blok vektorlerinin {ist 6rneklenmis zaman

domeni versiyonlar1 elde edilir:

X (n) =[x(0), x*(0),...,x" (LN -1) |
(2.87)
=IFFT (XY (k)) , 0<v<V -1, 0<n<LN-1

S

S6z konusu IFFT islemlerinin tamamlanmasiyla birlikte, faz rotasyon islemi i¢in yapilan
hazirliklar da tamamlanmis olur. Artik bu andan itibaren, optimum faz dizisi arayisi
baslatilabilir. Bu amagla ilk olarak, SN parametresi ile sembolize edilen toplam arastirma
sayis1 belirlenir. Sonrasinda, her biri V uzunlugunda olan SN farkl rastgele faz dizisi

tiretilir. S6z konusu faz dizileri asagidaki gibi tanimlanabilir:
b® =[b®, b®,...b¥ ] , i=12..,5N (2.88)

Burada b € {~1+1} , 0<V<V olacak sekilde her bir faz faktorii ya—1 ya da +1 degeri

alabilmektedir. Daha sonra, alt blok vektorleri, rastgele tiretilmis SN farkli bi(") dizisiyle

carpilip her bir ¢arpimin hemen ardindan toplanarak PTS ¢ikisindan SN farkli aday sinyal

elde edilir:
V-1

x()=>b"%"(), 0<n<LN-1 i=12..5N (2.89)
v=0

Burada x(n), i. faz dizisi b kullamlarak PTS ¢ikisindan elde edilmis olan i. aday
sinyale karsilik gelmektedir. SN adet rastgele denemenin ardindan, minimum tepe giicii
degerine sahip en iyi x (n) aday sinyalinin elde edilmesini saglayan b dizisi, b

seklinde sembolize edilen optimum faz dizisi olarak tayin edilir. SN farkli faz
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kombinasyonu arasindan optimum b" dizisinin belirlenmesi islemi, “arg min { - }”

operatoriinden faydalanarak matematiksel olarak asagidaki gibi ifade edilebilir:

ﬂ (2.90)

Sonrasinda, Denklem (2.90)’da elde edilen optimum faz dizisi kullanilarak, PTS tabanl

V-1

Z bi(V)X(V) (n)

v=0

b =arg min{ max {

b | 0<n<LN-1

optimize edilmis sinyal PTS blogu ¢ikisindan asagidaki gibi elde edilir:

V-1
X'(n)=>b"x"(n), 0<n<LN-1 (2.91)

v=0

PTS c¢ikisindan elde edilmis olan optimize edilmis sinyalin zaman domeninde olmas1 ve
zaman domenindeki bir sinyalin UFMC alt bantlarina tahsisinin miimkiin olmamasi
sebebiyle, PTS ve UFMC bloklar1 arasina fazladan bir FFT blogu yerlestirilmistir.
Boylelikle, PTS tabanli optimize edilmis sinyali zaman domeninden frekans domenine
doniistiirerek UFMC blogu girisine adapte etmek miimkiin hale gelmistir. Optimize

edilmis X"(n) sinyalinin alt bantlara tahsisini miimkiin kilan FFT islemi asagidaki gibi

gerceklestirilmektedir:

FFT (X' (n)) = X5, (k) =| 0,0...0, X"(0), X"(®),.... X"(N-1), 0,0,...,0 (2.92)
(L-D)N/2 N (L-)N/2

S6z konusu FFT islemi sonucunda, faz dondiiriilmiis optimum veri dizisine karsilik gelen

X"(k) , k=0,1,...,N =1 vektoriiniin sifir eklenmis hali olan X;s(k) vektori elde

edilmistir. FFT ¢ikisinda LN uzunluklu X (k) vektoriiniin elde edilmesinin hemen

ardindan, ilgili vektor agagidaki gibi B farkl: alt banda tahsis edilir:

X (K), (L=)N/2+(-1)(N/B)<k<(L-1)N/2+b(N/B)-1 ise
X, (k)=
0 , diger k degerleri i¢in (2.93)

k=0,1..,LN-1, b=12,..,B
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Burada X, (k), b. alt bantta yer alan frekans domeni veri dizisine karsilik gelmektedir.

Daha sonra, her biri LN uzunlugunda olan s6z konusu veri dizilerine IFFT islemi

uygulanarak, x; (n) seklinde ifade edilen zaman domeni alt bant sinyalleri elde edilir:
% () =IFFT(X,(k)) , 0<n<LN-1; 1<b<B (2.94)

Elde edilen alt bant sinyallerinin her biri dongiisel olarak uzatildiktan sonra filtreleme
islemine gegilir. Dongiisel 6nek ekleme islemi, orijinal UFMC sisteminde bulunmayan
ancak istenildigi takdirde uygulanabilen opsiyonel bir islem olup, bu tez ¢alismasinda
UFMC i¢in gerceklestirilen PAPR diisiirme ¢alismalarinda bu isleme de yer verilmistir.
Dongiisel onek ekleme islemi ile birlikte her birinin uzunlugu LN + Lcp degerine ulasan
alt bant sinyalleri tek tek filtrelendikten sonra birbirleriyle toplanarak, minimum PAPR’l1

iletim sinyali UFMC ¢ikisindan asagidaki gibi elde edilir:
* B *
s()=>xm=*f(n), 0<n<LN+Lg+L, -1 (2.95)
b-1

Burada Lcp, dongiisel 6nek uzunlugunu ifade etmektedir. PTS yontemi kullanilarak
PAPR degeri minimize edilmis olan UFMC iletim sinyalinin PAPR tanimlamasi ise
asagidaki gibi olacaktir:

max Ds*(n)ﬂ

0<n<LN+Lep+Ls -1

E[ s*(n)ﬂ

2.44. UFMC Dalga Formu icin Gelistirilen Zeki Optimizasyon Tabanh PTS
Teknikleri

PAPR(s"(n)) =10log,, (dB) (2.96)

Bu bolimde, UFMC dalga formu i¢in gelistirilen DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-
PTS stratejileri sirastyla ayrintili bir sekilde agiklanmistir. Bu amagla, gelistirilmis olan
her bir PAPR diisiirme stratejisi igin, oncelikle s6z konusu stratejide faz optimizasyon
islemini gergeklestirmek {izere ayrik hale getirilmis olan zeki optimizasyon
algoritmasinin orijinal versiyonu tanitilmistir. Hemen ardindan, ilgili zeki optimizasyon
algoritmasinin bu tez ¢alismasinda gelistirilmis ayrik versiyonu kullanilarak elde edilen

PAPR diisiirme stratejisinin ayrintili bir sunumu gergeklestirilmistir.
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2.4.4.1. Orijinal Fil Siiriisiit Optimizasyon (EHO) Algoritmasi

Fil siiriisii optimizasyon (EHO) algoritmasi, fil siiriilerinin dogada gdzlemlenen sosyal
davraniglarinin vermis oldugu ilham ile Wang ve arkadaslar1 tarafindan 2015 yilinda
gelistirilmistir [91]. EHO algoritmas: gelistirilirken, normalde ¢ok daha karmasik
davraniglar sergilemelerine karsin, asagidaki ideallestirilmis fil davraniglari dikkate

alinmustir:

e Fil popiilasyonu, her biri ayn1 sayida fil iceren ve klan olarak adlandirilan alt

gruplarin birlesiminden meydana gelir.

e Her bir klanda bir disi fil, su ve yiyecek kaynaklar ararken diger klan iiyelerine
liderlik eder.

e Her bir jenerasyonda, belirli bir yasa ulasmis olan erkek fillerden bazilari, ait
olduklar1 gruptan uzak farkli bolgelerde tek baslarina yasamak i¢in klanlarini terk

ederler.

Standart EHO algoritmasi, sirasiyla klan giincelleme ve ayrilma olmak iizere iki fazdan

olusmaktadir [91-93]:

2.4.4.1.1. Klan Giincelleme Fazi

[lk olarak, rastgele baslangig fil popiilasyonu olusturulur ve popiilasyon iiyeleri uygunluk
degerlerine gore siralanir. Daha sonra, olusturulan baslangic popiilasyonu, her biri klan
olarak isimlendirilen belirli sayida gruplara ayrilir. S6z konusu klanlarda en iyi uygunluk
degerine sahip olan bireyler, diger klan iiyelerine onderlik etmeleri i¢in ana fil olarak
tayin edilirler. ci ile sembolize edilen i. klanin j. {iyesi asagidaki denklem kullanilarak

hareket ettirilir:
Xyeni,ci,j = Xci,j +a(xeniyi,ci _Xci,j)r (297)

Burada x. ; ve x klan ci’de yer alan j. filin sirasiyla eski ve yeni pozisyonuna

yeni,g,j !

karsilik gelirken x

eniyi,c; °

ayni klanda yer alan en iyi uygunluk degerine sahip ana fili temsil

etmektedir. Denklem (2.97)’de, « €[0,1] parametresi ile ana filin klan iiyeleri iizerindeki
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etkisi ayarlanabilmektedir. r €[0,1] ise diizgiin dagilimli rastgele iiretilmis bir say1y:
sembolize etmektedir. Denklem (2.97)’yi kullanarak X, . pozisyonunu giincellemek

olanaksiz oldugundan dolay1, bu islem igin asagidaki denklem kullanilmaktadir:

Xeenie, = B Xunerker ¢ (2.98)
Burada fe[0,1] parametresi ile X ... Pozisyonunun, x.... icin iretilen X,
pozisyonu iizerindeki etkisi ayarlanabilmektedir. Klan merkezine karsilik gelen Xerkez,c,
d. boyut i¢in asagidaki gibi hesaplanabilmektedir:

1 &
Xnerkezed = — 2 X ja o+ 1<d <D (2.99)

Burada D, optimize edilecek problemin ¢6ziim uzayr boyutunu ifade etmektedir.

D-boyutlu ¢6ziim uzay1 i¢in D-uzunluklu pozisyon vektorleri kullanilmaktadir. X, ;  ile,

klan ci igerisinde yer alan j. fil pozisyonunun d. boyutu ifade edilmektedir. n_ ise, klan

Ci’de bulunan toplam fil sayisini belirtmektedir.

24.4.1.2. Ayrilma Fazi

Boliim 2.4.4.1°de bahsedildigi gibi, yetiskinlige ulagan erkek bireylerden bazilari, farkli
bolgelerde yalniz bir yasama adim atmak iizere bagl bulunduklar1 klanlardan ayrilirlar.
Erkek fillerin bu sosyal davraniglari, EHO algoritmasinin ayrilma fazinda modellenmistir.
Bu fazda, her bir klanin en kotii uygunluk degerine sahip olan iiyesi, ait oldugu klandan

uzak bolgelere dogru hareket ettirilir. Bu islem i¢in asagidaki denklem kullanilir:

X — Xmin +1) rand (2.100)

enkotlii,c; — “‘min

Burada X, Ve X, fillere ait pozisyon vektorlerinin sirastyla {ist ve alt sinir degerlerini

min >

belirtmektedir. rand ise [0,1] araliginda iiretilen rastgele bir say1y1 ifade etmektedir. EHO
algoritmasinin sdzde kodu Sekil 2.9°da verilmistir [91-93].
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Maksimum jenerasyon sayisini ifade eden MakJen parametresinin degerini belirle
Sayaci t = 0 degerine kur
Baslangic fil pozisyonlarini olustur
while (t < MakJen)
Filleri uygunluk degerleri bakimindan siraya koy
Siraya konulan filleri klanlara (nKlan) ayir
for i=1:nKlan //c1i’den cnkian’a kadar popiilasyondaki biitiin klanlar

for j=1:n, //1den n ’ye kadar klan ci’deki biitin filler
X, ; 'yi Denklem (2.97) yardimiyla giincelle

if x .=x

Ci\J eniyi, c;

X, ; vi Denklem (2.98) yardimiyla giincelle

end if
end for j

end for i

for i=1:nKlan //ci’den Cnkian’a kadar popiilasyondaki biitiin klanlar

Klan c¢; igerisinde yer alan en koti uygunluk degerine sahip fil igin
Denklem (2.100) yardimiyla yeni bir pozisyon iiret

end for i

Klanlar1 yeniden birlestir

Yeni pozisyonlarin uygunluk degerlerini hesapla
t=t+1

end while

return algoritma tarafindan bulunan en iyi fil pozisyonu

Sekil 2.9. Fil siirlisii optimizasyon algoritmasinin s6zde kodu.

2.4.4.2. Ayrik Fil Siiriisii Optimizasyonu (DEHO) Tabanh PTS Teknigi

Geleneksel PTS yonteminde b =[bi(°), b® ..., bi(V‘l’] , i=1,2,...,SN seklinde ifade

edilen faz dizilerinin optimizasyonu, ayrik bir optimizasyon problemi olup, aslen siirekli
optimizasyon problemleri igin gelistirilmis olan EHO algoritmasinin direk olarak bu

probleme uygulanmasi miimkiin degildir. Bu nedenle, s6z konusu faz dizilerinin
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optimizasyon islemini gergeklestirebilmek icin, EHO algoritmasinin DEHO olarak
adlandirilan yeni bir ayrik versiyonu gelistirilerek PTS yontemine entegre edilmistir.
Boylelikle DEHO-PTS olarak isimlendirilen yeni bir PAPR diisiirme stratejisi elde
edilmistir. S6z konusu stratejide, optimize edilecek olan faz dizileri, fil pozisyonlar

seklinde asagidaki gibi ifade edilmektedir:

b'(]v) =[bé0), b'()l) . b,()v_l)] , p=12,..,P (2.101)

Burada P, klanlara ayrilmadan once fil popiilasyonunda bulunan toplam fil sayisini
belirtmektedir. Gelistirilmis olan DEHO algoritmasi1 kullanilarak PTS yo6nteminde
gerceklestirilen faz dizisi optimizasyonunun adim adim agiklamasi asagida verilmistir

[101]:

Adim 1: Ik olarak, Denklem (2.101)’de tanimi verilen pozisyon vektdrlerinden rastgele

P sayida iireterek baslangig fil popiilasyonu olusturulur.

Adim 2: Rastgele iiretilen faz dizileri daha sonra asagida verilen uygunluk fonksiyonu

kullanilarak degerlendirilir.

\

1
b{”x" (n)
0

V=

2
fit(bgv’)zogrnrl%l{ } , p=12,..P (2.102)

Adim 3: Popiilasyon iiyeleri uygunluk degerlerine gore siralandiktan sonra, klanlara

ayirma islemi gerceklestirilir. Farkli klanlarda yer alan ¢ozliimler asagidaki gibi ifade

edilmektedir:
b =[b, b%,... 0% ], ¢=12,..C ; e=12,..E (2.103)

Burada C, toplam klan sayisini belirtirken E, her bir klanda yer alan ¢6ziim sayisini ifade
etmektedir. C ile E’nin ¢arpimi, P ile sembolize edilen popiilasyon boyutuna esit
olacaktir. Fil popiilasyonu klanlara ayrilirken nasil bir yol izlendigi, bir 6rnek iizerinden
aciklanacak olursa, P = 9 ve C = 3 igin klanlara ayirma islemi asagidaki gibi

gerceklestirilmektedir:
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[H(© @) V-]
_ - 0 1 -1
b© p® ... pVD G,=[b” b® ... p{™P
©  pHo V- b  p® bV
b2 b2 b2 L 7
béO) bél) . b?SV -1) ] ]
biO) bil) . bﬁV -1) b2(0) b2(1) . bz(V -1)
Pop=|b” b - B Y| = G,=b” b ... p? (2.104)
béO) bél) . bévfl) _béO) bél) . bévfl) |
b7(0) b7(l) ... b7(V -1)
© KO ... pvD _ e
b® b b O p® ... pYD
© KO . pv-D B
_b9 by by N G, = béo) bél) bév Y
(0) ® (v-1)
b b .. b

Burada Pop, popiilasyon matrisini ifade etmektedir. G1, G2 ve Gs ise her biri esit sayida
¢ozlim iceren klan matrislerini temsil etmektedir. Denklem (2.104)’ten de anlasilacagi
tizere, oncelikle Pop matrisinin ilk ii¢ liyesi, G1’den baslayarak Gs’e dogru sirayla klan
matrislerinin ilk satirlarina yerlestirilir. Daha sonra, ayn1 matriste 4., 5. ve 6. satirda yer
alan bir sonraki ii¢ liye, sirastyla G1, G2 ve Gz matrislerinin ikinci satirlarina yerlestirilir.
Son olarak Pop matrisinin son {i¢ iiyesi, yine sirayla ilgili klan matrislerinin son satirlarina

yerlestirilerek, klanlara ayirma iglemi tamamlanir.

Adim 4: Bu adimda, dongiisel bit ¢cevirme [109] prosediiriinden yararlanarak pozisyon
giincellemesi gerceklestirilir. Bu amagla, ilk olarak, asagidaki bit ¢evirme operatorii,

farkli klanlarda yer alan popiilasyon iiyelerinin her birine uygulanir:

p{en = flip(bgyg)m (2.105)

Yukaridaki denklemde yer alan flip (bé? )m operatdrii, V tane faz faktriinden olusan b(")

vektoriiniin m. elementinin isaretini eksiden artiya ya da artidan eksiye ¢evirmektedir.
Burada bc(ve) e{—ZL+1} oldugu unutulmamalidir. Eger s6z konusu bit ¢cevirme operatorii
kullanilarak elde edilen yeni ¢6zliimiin uygunluk degeri, eski ¢oziimiin uygunluk

(v),yeni
bc,e

degerinden daha iyi ise, yeni ¢oziim , eski ¢Oziim bc(ve) ‘nin yerini alir. Uygunluk

degerinde herhangi bir iyilesme saglanamamasi durumunda ise, eski ¢6ziim korunur. Her

bir popiilasyon tiiyesi igin sirasiyla bit ¢evirme ve a¢ gozlii se¢cim islemleri yerine
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getirildikten sonra, baslangic degeri 1’e esitlenmis olan m parametresinin degeri bir

sonraki iterasyon i¢in 1 artirilir:
m=m+1 (2.106)

Iterasyonlar ilerledikge bit cevirme isleminin dongiisel bir hal almasini saglamak igin, m

parametresi 1 artirildiktan hemen sonra asagidaki islemden gegirilir:

m=mod(m-1, V)+1 (2.107)

Burada mod(m—l, V) ile ifade edilen modulo operatdrii, (M — 1) degerinin V’ye

boliimiinden kalan1 vermektedir. Boylelikle, her bir iterasyonda 1 artirilan m
parametresinin degeri (V + 1)’e ulastig1 anda, Denklem (2.107) sayesinde s6z konusu
parametre tekrardan baslangi¢c degerine, yani 1’e esitlenir. Yeni ¢oziimler iiretilirken bu
sekilde dongiisel olarak ilerleyen bit ¢evirme prosediiriiniin kullanilmasi sayesinde,
¢Oziim uzay1 ¢ok daha etkili bir sekilde arastirilarak, popiilasyon iiyelerine ait herhangi

bir komsu ¢6ziimiin uzun siire ziyaret edilmeden birakilmasinin 6niine gecilebilmektedir.

Adim 5: Coziim gilincelleme isleminin tamamlanmasinin ardindan, ayrilma fazina gegilir.

Bu fazda, her bir klanin en kéotii ¢oziimii yerine asagidaki gibi rastgele bir ¢oziim iretilir:

b(V)

c,enkotl

=sgn (min (béf)+(max(b§fe))— min (b{? )) rand) (2.108)

Burada min (bc(‘;)) ve max(bc(‘g) sirastyla —1 ve +1’¢e esit olup, ¢oziim vektorlerinin alt
ve st smir degerlerine karsilik gelmektedir. Yukaridaki denklemde, en kotlii ¢6ziim
yerine liretilecek olan rastgele ¢6ziim vektoriiniin diger klan tiyeleri gibi —1 ve +1’lerden

olusmak zorunda olmasi sebebiyle, [min(bc(fe)), max (b )} araliginda rastgele {iretilen

siirekli degerleri ya —1 ya da +1 degerine esitlemek i¢in, “sgn ( )” ile ifade edilen igaret

fonksiyonu kullanilmistir. Bunun yaninda, b .. vektdriinii olusturan faz faktérlerinden

> Mc,enkotl
herhangi birinin sifira esit olmasini dnlemek i¢in, ayn1 denklemde rand € [0,1] ile ifade

edilen rastgele sayilar, 0.5 degeri haricinde iiretilir.
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Adim 6: Klanlar yeniden birlestirilerek simdiye dek elde edilmis en iyi ¢6zliim hafizaya
alinir. Klanlarin yeniden bir araya getirilmesi islemi bir ornekle agiklanacak olursa,
P =9 ve C = 3 i¢in, ii¢ klanin birlestirilerek popiilasyon matrisinin olusturulmasi islemi

asagidaki gibi gerceklestirilmektedir:

[ (0) () (vV-1)
bl,l bl,l bl,l
0 1 =) _ _
Gl: bl(,z) b1(2) bl(\; ) b1(0) b1(l) (v-1)
by bY - b ('(1» (11) (\1/ -1)
L3 ° s bz,l b2,1 bz,l
(0) @ (V-1)
b3,1 b3,1 e b3,1
[ (0) () V-1 (0) o) (V-1
b2,1 b2,1 o b2,l b1,2 b1,2 "' b1,2
G,=|by b - b = Pop=|b® b ... bYY (2.109)
(0) (3] (vV-1) (0) [6h) (V-1
_b2v3 b5 - by i by, by, - by,
(0) @ (vV-1)
b1,3 b1,3 b1,3
r - (0) () (V-1
O p® ... pYD bz Big o By
' ' ’ 0 KO (V-1)
G,= b3(02) bg(lg b3(V2_1) _bs,s by -+ bgy ]
(0) () (vV-1)
_b3,3 b3,3 r b3,3 i

Denklem (2.109)’dan da agik¢a goriildiigii gibi, 6ncelikle G1, G2 ve Gz matrislerinin ilk
satirlarinda yer alan bﬂ) : bz(f'l) ve b?f]vl) vektorleri, popiilasyon matrisinin ilk ii¢ satirina

sirayla yerlestirilir. S6z konusu matrisin bir sonraki {i¢ satirina ise yine sirayla Gi, G2 ve
Gs matrislerinin bu kez 2. satirlarinda yer alan ¢6ziim vektorleri yerlestirilir. Son olarak,
ilgili klan matrislerinin son satirlarinda yer alan tiyelerin popiilasyon matrisinin son ii¢

satirina sirayla yerlestirilmesinin ardindan, klanlarin birlestirilmesi islemi tamamlanur.

Adim 7: Maksimum iterasyon sayisina (MIN) ulasilmissa, optimizasyon islemi
sonlandirilir. Aksi taktirde, algoritma 3. Adimdan devam eder. DEHO-PTS stratejisine
ait akig diyagrami Sekil 2.10°da verilmistir [101].



Rastgele P farkli fil pozisyonu tret
Her bir fil pozisyonunun uygunluk degerini Denklem (2.102) vasitasiyla hesapla

\ 4

iterasyonlar icin sayag: t = 1

\ 4
. Filleri uygunluk degerlerine gore sirala

A

. Siralanmis filleri C farkh klana bol

\ 4
Klanlarigin sayag: c=1

\ 4

> Fillerigin sayag:e=1

\ 4

Klan c igerisindeki fil e icin Denklem (2.105-2.107) vasitasiyla yeni bir pozisyon tret
Eski ve yeni fil pozisyonlari arasinda ag g6zl segim islemi uygula

Her bir klandaki en kétd fili bul
Bulunan her bir fil icin Denklem (2.108) vasitasiyla rastgele bir pozisyon tret

\ 4
Klanlari yeniden birlestir ve simdiye kadar elde edilmisen
iyi fil pozisyonunu hafizaya al

-

E

En iyi fil pozisyonunu
goster

DUR

Sekil 2.10. DEHO-PTS tekniginin akis diyagrami.

60
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2.4.4.3. Orijinal Karga Arama Algoritmasi (CSA)

Kargalar ve karga ailesine dahil olan diger tiirler, en zeki kus tiirleri arasinda kabul
edilmektedir. Viicut agirliklar1 g6z 6niinde bulunduruldugunda, oldukga biiyiik bir beyne
sahip olan kargalar, insana oldukga yakin bir beyin/viicut oranina sahiptirler. Kargalarin
dogada ya da kendileri i¢in hazirlanmis gesitli test ortamlarinda sergilemis olduklari akilli
davraniglar lizerine yapilan sayisiz arastirma sayesinde, bu kuslarin zekalarini kanitlayan
bircok delil elde edilmistir. Ornegin, ¢esitli aletler yapabilmek ve bu aletleri farkli
amaglar i¢in etkili bir sekilde kullanabilmek, kargalarin en zeki davranislarindan birisidir.
Alet yapma ve kullanma becerilerinin yani sira, diisman yiizleri kolaylikla tespit edip
tehlike aninda siiratle birbirlerini uyarabilmelerini saglayan gelismis yiiz tanima ve
haberlesme kabiliyetlerine sahiptirler. Ayrica, dylesine biiyiileyici bir hafizaya sahiptirler
ki, saklanmasinin iizerinden aylar gegmis olsa bile, saklamis olduklar1 yiyeceklerin yerini
bulmak kargalar i¢in hi¢ de zor degildir. Kargalarin bir diger hayret verici davranisi ise,
yiyecekleri nereye sakladiklarini gézlemleyebilmek icin siirtiniin diger iiyelerini takip
etmeleridir. Diger siirli iiyelerine ait yiyeceklerin saklanma yerlerini hafizaya aldiktan
sonra, ilgili yiyecekleri ilk firsatta calma girisiminde bulunurlar. Bu gibi hirsizlik
girisimleri, yiyeceklerinin diger popiilasyon iiyeleri tarafindan ¢alinmasini1 6nlemek igin
daha 1y1 saklama noktalar1 bulma konusunda kargalara Onemli tecriibeler

kazandirmaktadir [94-96].

Kargalarin tim bu akilli davraniglarinin vermis oldugu ilham ile, 2016 yilinda
Askarzadeh tarafindan karga arama algoritmasi (CSA) gelistirilmistir [94]. S6z konusu

algoritma, asagida verilen prensiplere gore modellenmistir:

Kargalar siiriiler halinde hareket ederler.

Saklanan yiyeceklerin yerleri kargalar tarafindan hafizaya alinir.

Her bir karga, yiyecegini ¢almak i¢in siirtideki baska bir kargay: takip eder.

Kargalar belirli bir olasilik dahilinde yiyeceklerinin baska bir karga tarafindan

calinmasini onleyebilirler.
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Karga arama algoritmasinda her bir karga, arastirma uzayinda t. iterasyondaki i. karga
pozisyonuna karsilik gelen asagidaki gibi d-boyutlu bir ¢oziim vektorii tarafindan temsil

edilmektedir:
X = XD, %2, x(@)] , i=12.,P; t=12,t, (2.110)

Burada P ve tmax, sirasiyla popiilasyon boyutu ve maksimum iterasyon sayisini
belirtmektedir. Bunun haricinde, giincel en iyi yiyecek pozisyonlarini saklamak amaciyla,

her bir karga i¢in asagidaki gibi bir hafiza vektorii tanimlanmaktadir:

m =[m @), m(2),.. m(d)] , i=12..,P; t=12..t (2.111)

max

m. vektorii tarafindan temsil edilen yiyecek pozisyonu, daha iyisini kesfedene kadar

I. karga tarafindan hafizada tutulur. S6z konusu vektor, i. karga tarafindan o ana kadar

elde edilmis olan en iyi yiyecegin saklanma yeri olarak da diisiiniilebilir.

Her bir karga i¢in pozisyon giincellemesi su sekilde gergeklestirilmektedir: Oncelikle, her

bir iterasyon igin, j. karganin mtj pozisyon vektorii ile temsil edilen yiyecek saklama

yerini ziyaret ederek, her seferinde yiyecegini kontrol ettigi varsayilir. Yiyecegini
sakladig1 yer hakkinda fikir edinebilmek amaciyla i. karganin j. kargay: takip etmesi
halinde ise iki farkli durum ortaya ¢ikmaktadir [94-96]:

Durum 1:

Eger j. karga, i. karga tarafindan takip edildiginin farkina varmazsa, i. karga, j. kargaya
ait yiyecegin saklanma yerine yaklagma firsati elde eder. Bu durumda, i. karganin

pozisyon giincellemesi agagidaki gibi gerceklestirilir:

t+1

Xt =t 1 flx(mf —x ) (2.112)

Burada r;, (0,1) araliginda diizglin dagiliml rastgele bir say1iy1 ifade ederken fl, ugus

uzunluguna karsilik gelmektedir. i. karganin adim biiyiikligii, direk olarak fl parametresi
tarafindan belirlenmektedir. Yiiksek fl degerleri CSA’nin kiiresel arastirma kapasitesini
artirirken, diistik fl degerleri, s6z konusu algoritmanin bu kez yerel arama yeteneginin

artmasina neden olmaktadir. Bu nedenle, CSA’nin yerel arama ve kiiresel arastirma
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kabiliyetlerini dengede tutabilmek igin fl parametresine atanacak olan deger biiyiik 6nem

tasimaktadir.

Durum 2:

Eger j. karga, I. karga tarafindan takip edildigini fark ederse, saklamis oldugu yiyecegin
yerinin i. karga tarafindan tespit edilmesini 6nlemek amaciyla rastgele bir yere dogru
ucar. Bu durumda, i. karganin yeni pozisyonu, j. kargay1 takip etmesinden otiirii arastirma

uzayinda rastgele bir yer olacaktir.

J. karganin, kendisini takip eden i. kargay1 fark etme olasiligin1 gosteren farkindalik
olasilig1 (AP) parametresi kullanilarak, yukarida bahsedilen iki durumu tek seferde ifade
etmek miimkiindiir. AP parametresi, yerel ve kiiresel arastirma etkinligini kontrol eden
bir baska CSA parametresidir. AP degerindeki artig algoritmanin rastsalliinda da artisa
neden olacagindan dolay1, yiiksek AP degerleri CSA’nin kiiresel arastirma yeteneginin de
yiiksek olmasina yol agacaktir. Diger yandan, diisiik AP degerleri ise, sz konusu
algoritmanin bu kez yerel arastirma kapasitesinde artisa neden olacaktir. Sonug olarak, i.
karga i¢in gerceklestirilen pozisyon ve hafiza giincelleme islemleri sirasiyla asagidaki

gibi ifade edilmektedir:

W X fix(mi=x) AP ise 2113)

X. = .
rastgele bir pozisyon , r; <AP ise
x* o, f(x™) dahaiyi f(m') ise

mt =1 (x) yi f(m) (2.114)
m , aksi takdirde

Burada r;, (0,1) araliginda diizgiin dagitilmus rastgele bir saytya karsilik gelirken f ( -),

karga pozisyonlarmin uygunluk degerlerini hesaplamak icin kullanilan amag
fonksiyonunu temsil etmektedir. Her bir karganin pozisyon ve hafiza giincelleme
islemleri, her bir iterasyon i¢in sirasiyla Denklem (2.113) ve Denklem (2.114) vasitasiyla
gerceklestirilmektedir. S6z konusu giincelleme islemlerinin tmax iterasyon boyunca
tekrarlanmasinin ardindan, karga hafizalarinda yer alan en iyi pozisyon vektori,
algoritma tarafindan ulasilan optimum ¢d6ziim olarak belirlenir. CSA’ya ait sdzde kod

Sekil 2.11°de verilmistir [94-96].
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Rastgele baslangi¢ karga popiilasyonu X (i =1,2,...,P) olustur
fl ve AP parametrelerinin degerlerini belirle
Amag fonksiyonu vasitasiyla her bir karganin uygunluk degerini hesapla

Karga hafizalarini tanimla m,(i=1,2,..., P)

while (t < tmax) do
for i=1:P (siiriideki her bir karga i¢in) do
Takip etmek icin siirliden rastgele bir karga se¢

if r, >2AP
X = x4 1 flx(mb = xt)

else

t+1
i

X"~ = rastgelebir pozisyon

end
end
Yeni ¢oziimleri alt ve {ist sinirlar bakimindan kontrol et
Yeni karga pozisyonlarinin uygunluk degerlerini hesapla
Karga hafizalarin1 Denklem (2.114) vasitasiyla giincelle

end

return hafiza vektorleri arasindaki en iyi karga pozisyonu

Sekil 2.11. Karga arama algoritmasinin sdzde kodu.

2.4.4.4. Ayrik Karga Arama Algoritmasi (DCSA) Tabanh PTS Teknigi

Karga arama algoritmasi, farkli alanlardaki bir¢cok miihendislik probleminin ¢dziimiinde
kullanilan giiglii bir optimizasyon algoritmasidir. Ancak s6z konusu algoritma, belirli bir

aralikta siirekli degerler alabilen parametrelerin optimizasyonu i¢in gelistirilmis olup, her
bir elemani ya —1 ya da +1 degeri alabilen b = [bl(o), b®,..., bi(v’l)] ,i=12,..,SN faz
dizilerinin optimizasyonu i¢in uygun degildir. Diger bir deyisle, orijinal CSA’nin ayrik
optimizasyon problemleri ic¢in gelistirilmemis olmasi sebebiyle, farkli —1 ve +1

kombinasyonlarindan olusan faz vektorlerini, CSA’nin siirekli optimizasyon
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problemleriyle uyumlu olan standart formunu kullanarak optimize etmek miimkiin
degildir. Etkili bir optimizasyon algoritmasi olan CSA’dan faz optimizasyonu
probleminde de yararlanabilmek amaciyla, s6z konusu algoritmanin DCSA olarak
isimlendirilen yeni bir ayrik varyanti gelistirilmistir. Sonrasinda gelistirilen bu yeni ayrik
CSA modeli, PAPR diisiirme yetenegini gelistirmek amaciyla PTS yoOntemine faz
optimizatorii olarak entegre edilmistir. Yapilan entegrasyon sonucu elde edilen DCSA-
PTS isimli PAPR diisiirme stratejisinde, optimize edilecek faz dizileri karga pozisyonlari

seklinde asagidaki gibi ifade edilmektedir:

b =[6®, B®,., B D], $=1,2,..,S (2.115)

Burada S, siirii boyutuna karsilik gelirken s, ilgili pozisyon vektorii ile temsil edilen
karganin indisini gostermektedir. PTS yonteminde DCSA tabanli faz optimizasyonu

isleminin nasil gergeklestirildigi adim adim asagida agiklanmaistir:

Adim 1: Denklem (2.115) ile ifade edilen karga pozisyonlarindan rastgele S tane
tiretilerek baslangi¢ popiilasyonu olusturulur. Daha sonra, baslangi¢ karga hafizalarina
rastgele tretilmis olan ilk karga pozisyonlari atanir. S. kargaya ait hafiza vektori

asagidaki gibi tanimlanir:
S )

méV) =|:m§0), m(l) seny ms(V7l):| ) S:]-a 21---18 (2116)

Adim 2: Asagidaki uygunluk fonksiyonu kullanilarak ilk karga pozisyonlarinin uygunluk

degerleri hesaplanir:

V-1
st(V)X(V) (n)

v=0

2
fit(b) = Jﬂ%&‘{ } L s=12,...,S (2.117)

Adim 3: Siiriideki her bir karga i¢in, r, €[0,1] seklinde ifade edilen rastgele bir say1

iretilir. Sonrasinda, S. karga i¢in iiretilmis olan s6z konusu rastgele say1, optimizasyon

isleminden 6nce [0,1] aralifinda belirlenmis olan AP parametresi ile karsilastirilir.

Adim 4: Eger 1, > AP ise, s. karga i¢in dongiisel bit ¢gevirme prosediirii [109] vasitasiyla

komsu bir ¢oziim tiretilir:
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b = flip (b{" ), (2.118)

Yukaridaki denklemde b{" e {-1,+1} iken, flip(h" )¢ operatorii, toplamda V boyuttan

olusan b vektériiniin ¢, . boyutunda yer alan elemanin isaretini ters gevirmektedir. Bu
arada, siiriideki s. karganin bit ¢evirme indisini sembolize eden ¢, parametresinin
baslangigta her bir karga igin @, =1 olarak tayin edildigi unutulmamalidir. Bit ¢evirme

isleminin yerine getirilmesinin ardindan, sirastyla b”*" ve b{" ile temsil edilen yeni ve
eski pozisyonlar arasinda, uygunluk degerlerine goére a¢ gozli se¢im islemi

gergeklestirilir. Yani, b vektdriiniin uygunluk degeri b vektdriiniin uygunluk
degerinden daha iyi ise, b!**" vektdrii s. karganin yeni pozisyonu olarak kabul edilir.
Aksi halde, b vektdrii s. karganin giincel ¢dziimii olarak muhafaza edilir. Bunun
haricinde, eger b!*" ¢oziimii, s. karganim giincel en iyi pozisyonunun saklandigr m®"
hafiza vektdriinden daha iyi uygunluk degerine sahipse, m" vektorii yerine h{*"

¢Oziimii atanarak ilgili karganin hafizasi giincellenir. Aksi takdirde m'" vektérii, herhangi

bir degisiklik yapilmadan s. karganin giincel en iyi ¢oziimii olarak tutulmaya devam

edilir. Gelecek iterasyonlarda s. karga igin r,> AP kosulu her saglandiginda
tekrarlanacak olan bit ¢evirme isleminin bir sonraki b boyutundan devam etmesini

saglamak amaciyla, so6z konusu pozisyon ve hafiza giincellemelerinin ardindan, ¢,

parametresi asagidaki gibi 1 artirilir:
g =g, +1 (2.119)

Bit ¢evirme isleminin her bir karga pozisyonu i¢in dongiisel olarak siirdiiriilmesini

garantiye almak maksadiyla, ¢, bit gevirme indisi, 1 artirildiktan hemen sonra asagidaki

isleme tabi tutulur:

¢s = mOd(¢s _11 V)+1 (2120)

Yukaridaki denklemde yer alan modulo operatorti, (¢s —1) degerinin V’ye boliimiinden

kalan1 elde etmek amaciyla kullanilmaktadir. Denklem (2.120)’nin temel islevi, V
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degerini her astiginda ¢, parametresinin degerini tekrardan 1’e esitlemektir. Her 1
artirtlisinin ardindan Denklem (2.120) vasitastyla ¢, parametresinin kontrol edilmesi, bit

¢evirme isleminin optimizasyon islemi boyunca dongiisel olarak hareket etmesini
mimkiin hale getirmektedir. S6z konusu dongiisel bit ¢evirme prosediirii sayesinde,
optimizasyon islemi boyunca kargalarin ¢evrelerinde uzun siire ziyaret edilmemis
pozisyonlar birakmalarinin 6niine gegilerek ¢cok daha etkili bir ¢oziim uzay1 arastirmasi

gergeklestirilebilmektedir.

Adimm S: r, < AP olmasi durumunda ise, S. kargaya ait pozisyon vektoriinde yer alan bazi
bitler mutasyona ugratilarak ilgili karga arastirma uzayinda rastgele bir pozisyona dogru
hareket ettirilir. S6z konusu mutasyon islemi, asagidaki mutasyon operatorii vasitasiyla
yerine getirilir:

V) — v)
b = Oggtdt_l(bs ,NB) (2.121)
Burada NB, mutasyona ugratilacak toplam bit sayisini temsil etmektedir. Yukaridaki

denklemde yer alan mutasyon operatorii, 0 <v <V — 1 araliginda rastgele NB farkl1 vektor

boyutu belirleyip, bu boyutlarda yer alan faz faktorlerinin isaretlerini ters ¢evirmektedir.

Adim 6: Adim 3’ten Adim 5’e kadar olan islemler, S-boyutlu popiilasyonda yer alan her
bir karga i¢in tekrarlanir. Adim 3 — Adim 5 arali§inda yer alan islemlerin S kez tekrarinin,
DCSA-PTS prosediiriinde tek bir iterasyona karsilik geldigi goz oniinde bulundurularak,
optimizasyon islemi tmax iterasyon boyunca devam ettirilir. Optimizasyon islemi sona
erdiginde ise, en iyi uygunluk degerine sahip olan hafiza vektorii, optimum faz dizisi
olarak tayin edilir. DCSA-PTS stratejisine ait akis diyagrami Sekil 2.12°de

gosterilmektedir.



. Her bir karga i¢in rastgele baslangi¢c pozisyonu belirle
. Kargalarin baslangi¢ pozisyonlarini hafizalarina kaydet
. Belirlenen ilk pozisyonlarin uygunluklanni Denklem (2.117) vasitasiyla degerlendir

\ 4
iterasyonlaricin sayag: t =1

68

\ 4
> Karga indeksi igin sayag: s = 1

\ 4
o | Kargasigin rastgelesayi
= rs€ [0, 1] Uret

H Karga s'nin pozisyon vektériine
Denklem (2.121) vasitasiyla
mutasyon islemi uygula
E

. Karga s icin Denklem (2.118-2.120) vasitasiyla komsu bir pozisyon Uret

. Uygunluk degerinde iyilesme saglaniyorsa Karga s’nin pozisyonunu giincelle

. Uretilen komsu pozisyon, Karga s’nin hafiza vektériine gére daha iyi
uygunluk degerine sahipse, ilgili karganin hafizasini giincelle

Karga hafizalarindakien
iyi pozisyonu goster

DUR

Sekil 2.12. DCSA-PTS tekniginin akis diyagrami.
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2.4.4.5. Orijinal Istilac1 Ot Optimizasyon (IWO) Algoritmasi

Tarim alanlarimi istilaci otlardan tamamen temizlemek igin ortaya konulan biitiin ¢abaya
ragmen, bu zararli ve istenmeyen ot tiirlerinin hayatta kalma ve kolonilesme yetenekleri
olduke¢a ilgi ¢ekicidir. Bu tiir vahsi bitkiler, mahsuller arasinda yer alan bosluklara
yayilarak, ekili arazileri hizli bir sekilde isgal edebilmektedirler. Mahsuller arasindaki bu
gibi kullanilmayan bosluklarda yer alan kaynaklar, bu tiir yabani otlar tarafindan
somirilmektedir. Boylelikle, s6z konusu ot tiirleri olgunluga eriserek tohumlama
vasitasiyla taze otlar iiretebilmektedirler. Her biri geng bir ota doniisecek olan tohumlarin
sayisi, tohum verebilecek olgunluga erismis olan yabani otun uygunlugu tarafindan
belirlenmektedir. Baska bir deyisle, yabani ot mahsul alanina ne kadar adapte olur ve ekili
olmayan bosluklardaki kaynaklar1 ne kadar iyi kullanirsa, o kadar fazla tohum
iiretmektedir. Uretilen tohumlar ise, yeni birer istilac1 ota doniismek iizere ana otun
etrafina rastgele dagilir. Diger taraftan, mahsul alanindaki kaynagin sinirli olmasi, istilact
ot sayisinin belirli bir sayinin tizerine ¢ikmamasina neden olmaktadir. Kaynak miktarinin
izin verdigi maksimum ot popiilasyonuna ulagildiktan sonra, daha iyi uygunluga sahip
olan gii¢lii bireylerin yiiksek iireme ve hayatta kalma kabiliyetlerinden dolay1, s6z konusu
giiclii bireylerle ayn1 popiilasyonda bulunan daha kotii uygunluga sahip zayif bireyler igin
iiremek ve hatta hayatta kalmak oldukc¢a zor hale gelmektedir. Mahsul alaninda bulunan
sinirli miktardaki kaynaktan yararlanmak igin istilaci otlarin girismis olduklar1 miicadele,
sadece zayif otlarin elenmesini saglamakla kalmayip, giicli bireylerin daha da

gelismesine yol agmaktadir [97-100].

Firsatg1 ve hizla gelisen istilact otlarin yukarida bahsedilmis olan kolonilesme
davraniginin vermis oldugu ilham ile, Mehrabian ve Lucas tarafindan 2006 y1linda istilaci
ot optimizasyonu (IWO) olarak adlandirilan gii¢lii bir algoritma gelistirilmistir [97].
Standart IWO algoritmasi, istilaci otlarin dogal kolonilesme mekanizmasini taklit edecek
sekilde dizayn edilmistir. Bu amagla, ilgili kolonilesme mekanizmasina ait 6zellikler,

asagidaki gibi dort temel kural seklinde idealize edilmistir [97-100]:

1. Baslangi¢ popiilasyonunu olusturmak i¢in, belirli sayida tohum tarim alanina

dagitilir.
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2. Belirli bir biiyiime periyodunun ardindan dagitilmig tohumlar, yeni tohumlar
iiretebilecek olgunluga erigsmis yabani otlara doniisiir. S6z konusu yabani otlar,

uygunluklart miktarinca yeni tohum iiretirler.

3. Yabani otlar tarafindan iiretilen yeni tohumlar, biiyiiyiip taze otlara doniismeleri

amaciyla mahsul alanina rastgele sagcilir.

4. Popiilasyon liyelerinin iireme siireci, maksimum popiilasyon boyutuna ulasilincaya
kadar devam eder. Maksimum ot sayisina ulasildigi andan itibaren, daha iyi
uygunluga sahip otlar hayatta kalip iireyebilirken, daha kotli uygunluga sahip
olanlar elenir. Yukarida belirtilen islemlere, belirli bir iterasyon sayist boyunca
devam edilir. Optimizasyon isleminin sonuna gelindiginde ise, en iyi uygunluga
sahip olan yabani ot, IWO algoritmasi tarafindan optimize edilmis ¢6ziim olarak

tayin edilir.

Standart IWO algoritmasi, her biri asagida detayl bir sekilde agiklanmig olan dort farkli
fazdan olusmaktadir [97-100]:

2.4.4.5.1. Baslangic Popiilasyonu Olusturma

Coziim vektorlerini temsil eden belirli sayidaki yabani ot, ¢6ziim uzayina karsilik gelen
mahsul alaninda rastgele pozisyonlara dagitilarak baslangi¢ popiilasyonu olusturulur. D-

boyutlu ¢6zlim uzayinda yer alan yabani ot pozisyonlari agagidaki gibi tanimlanmaktadir:
X @ =|:Xi(l)’ X .., (D)] Ci=12,.. (2.122)

Burada i, yabani ot indisini belirtirken Wo, baslangi¢c popiilasyonu boyutunu ifade
etmektedir.

2.4.45.2. Ureme

Popiilasyonda yer alan istilact otlarin her birine, yeni tohumlar iiretme yoluyla tireme
sans1 verilir. Herhangi bir yabani otun iireme miktari, iiretebilecegi tohum sayisim
belirleyen uygunluk degerine baglidir. Bir yabani ot ne kadar iyi bir uygunluk degerine
sahip olursa, dnceden tanimlanmis olan [Smin, Smax] araliginin disina ¢itkmamak kaydiyla,

o kadar fazla sayida tohum iiretir. Burada Smin V€ Smax, poptilasyondaki herhangi bir yabani
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ot tarafindan iiretilebilecek minimum ve maksimum tohum sayisina karsilik gelmektedir.
Uygunluk degerine goére tohum sayisi belirleme islemi asagidaki denklem vasitasiyla

yerine getirilmektedir:

S, = floor| S, +M(Smx ~Suin) (2.123)
eniyi _Qenkmu
Burada Sj, i. ot tarafindan tretilen tohum sayisin1 gosterirken Qj, i. otun uygunluk
degerine karsilik gelmektedir. Qeniyi V€ Qenkani, Sirastyla mevcut popiilasyon icerisindeki
en iyi ve en kotii uygunluk degerlerini ifade etmektedir. “floor ( - )” operatorii ise,
parantez icerisindeki degerden kiiciik veya bu degere esit en biiyiikk tam sayiy1
vermektedir. Denklem (2.123), hem minimizasyon hem de maksimizasyon problemleri
icin uygundur. Ornegin Qeniyi V€ Qenksri, minimizasyon problemleri i¢in minimum ve
maksimum uygunluk degerlerine karsilik gelirken, maksimizasyon problemleri igin

sirastyla maksimum ve minimum uygunluk degerlerine karsilik gelmektedir.

2.4.4.5.3. Mekansal Dagihim

Bu fazda, bir 6nceki fazda her biri farkli bir yabani ot tarafindan tiretilmis olan tohum
gruplari, ebeveynleri etrafinda sifir ortalamali normal bir dagilim olusturacak sekilde

mahsul alanina rastgele dagitilir. S6z konusu tohum dagitim prosediirii sayesinde, yabani

otlarin tohumlarim sadece kendi etraflarina sagmalari saglanir. i. yabani ot X

tarafindan tretilen tohumlarin pozisyonlari, asagidaki islem vasitasiyla belirlenmektedir:

YO =X@+N(0,07), d=12..D; j=12..5, (2.124)

Burada Y, X ile ifade edilen i. yabani ota ait j. tohumun d. boyutunu temsil

etmektedir. Yukaridaki denklemde yer alan N (O,o-if) fonksiyonu ise, o, kadarlik
standart sapma ile sifir ortalamaya sahip normal dagilimli rastgele sayilar liretmektedir.
o, degeri, iterasyonlar ilerledik¢e o;, degerinden o, degerine kadar asagidaki gibi

adaptif bir sekilde diistiriilmektedir:

It

max

it —it)
Ojt :(I max ! } ><(O-ilk _O_son)+o-son (2125)



72

Burada giincel iterasyon sayisini ifade eden it degiskeni, 1’den maksimum iterasyon
sayisint belirten itmax’a kadar artan degerler almaktadir. n ise, dogrusal olmayan

modiilasyon indeksini sembolize etmektedir. Standart sapmanin 6nceden belirlenmis olan

o, degerinden o, degerine dogru Denklem (2.125) vasitasiyla diisiiriilmesi,

optimizasyon igleminin sonlarmma dogru tohumlarin ait olduklar1 yabani ottan uzak
bolgelere diisme olasiliginin dogrusal olmayan bir sekilde azalmasina yol agmaktadir. Bu
sayede, zayif olanlar1 eleyerek daha iyi uygunluk degerine sahip olan yabani otlari

gruplamak miimkiin hale gelmektedir.

Cozim uzayinin rastgele pozisyonlarinda Wo farkli ot tiret
Her bir otun uygunluk kalitesini degerlendir
for it=1:itmax do
Ot kolonisindeki en iyi ve en kotii uygunluk degerlerini (Qeniyi Ve Qenkani) belirle
for her bir ot do
Tohum sayisin1 Denklem (2.123) yardimiyla belirle
Giincel standart sapma o, degerini Denklem (2.125) vasitasiyla hesapla
o, degerini Denklem (2.124)’te kullanarak iiretilen tohumlari ebeveyn otun
etrafina dagit
Dagitilmis tohumlari ot popiilasyonuna ekle
end
if giincel popiilasyon boyutu > Wmax then

Popiilasyon tiyelerini uygunluk kalitelerine gore en iyiden en kotliye dogru
siraya koy

Popiilasyon boyutunu Wmax degerine diisiirmek i¢in, Kotii uygunluga sahip
zayi1f bireyleri popiilasyondan kaldir

end

end

return en iyi uygunluk degerine sahip ot

Sekil 2.13. Istilact ot optimizasyon algoritmasinin sdzde kodu.



73

2.4.4.5.4. Rekabet¢i Eleme

Yabani ot kolonisinin boyutu, Wmax ile ifade edilen maksimum popiilasyon boyutunu
astig1 zaman, hem ebeveyn otlar hem de bu otlardan iiremis olan yavrular birlikte
degerlendirilip uygunluk degerlerine gore siraya konulurlar. Siralama igleminin ardindan,
kotii uygunluga sahip ekstra otlar elenerek yabani ot sayisi tekrardan Wmax degerine
distiriiliir. S6z konusu eleme mekanizmasi sayesinde, kotii uygunluk degerli zayif
bireyler, daha iyi uygunluk degerlerine sahip yavrular1 vasitasiyla varliklarini stirdiirme
firsat1 yakalarlar. Ureme fazindan rekabetci eleme fazina kadar olan islemler, dnceden
belirlenmis bir iterasyon sayisinca tekrarlandiktan sonra, optimizasyon islemi

sonlandirilir. IWO algoritmasinin s6zde kodu, Sekil 2.13’te verilmistir [97-100].

2.4.4.6. Ayrik Istilaci Ot Optimizasyonu (DIWO) Tabanh PTS Teknigi

Standart IWO, optimize edilecek parametrelerin belirli bir aralikta sonsuz sayida deger
alabildigi siirekli optimizasyon problemleri i¢in dizayn edilmis bir algoritmadir. Ancak,
PTS yonteminde optimize edilecek faz faktorlerinin her biri, —1 ve +1 olmak {izere sadece

iki farkli deger alabilmektedir. Bu nedenle, geleneksel PTS ydnteminde
b® =[b®, b®,...bY™] , i=1,2,.,5N seklinde ifade edilen faz dizilerini, IWO

algoritmasi ile direk olarak optimize etmek miimkiin degildir. Bu engeli asmak i¢in, IWO
algoritmasinin DIWO isimli yeni bir ayrik versiyonu gelistirilmistir. Daha sonra,
gelistirilen DIWO algoritmasi, faz optimizatorii olarak kullanilmak tizere geleneksel PTS
yontemine entegre edilmis olup, DIWO-PTS olarak adlandirilan gelismis bir PTS
varyanti elde edilmistir. DIWO-PTS prosediiriinde, optimize edilecek faz dizileri

asagidaki gibi yabani ot pozisyonlar tarafindan temsil edilmektedir:

b’ =[b®, b .. b ], w=12...W (2.126)

w T w0t

Burada W, popiilasyondaki yabani ot sayisin1 belirtmektedir. Kolaylik olmasi agisindan,
DIWO-PTS stratejisinde popiilasyon boyutu, optimizasyon islemi boyunca sabit
tutulmaktadir (Wo = W = Wmax). PTS yontemindeki DIWO tabanli faz optimizasyon

prosediiriine ait islem adimlar1 asagida tek tek detayli bir sekilde agiklanmigtir:
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Adim 1: Ik olarak, uygunluk degerini saklamak amaciyla her bir ot pozisyonuna yeni bir
boyut eklenir. Buna gore, popiilasyonda yer alan w. yabani ot asagidaki gibi yeniden

tanimlanir:

X = b®, b .., Y P fit(bY) |, w=12,..W (2.127)

- —
Ot Pozisyonu Ot Uygunlugu

Burada fit(bv(vv)), b *nin uygunluk degerini belirtmektedir. Daha sonra, baslangig ot

popiilasyonunu olusturmak igin, X" tarafindan temsil edilen ¢dziim vektdrlerine

rastgele pozisyonlar atanip, her bir pozisyonun asagidaki denklem vasitasiyla uygunluk

degeri hesaplanarak W sayida yabani ot iiretilir:

V-1
b(V)X(V) (n)
w

0<n<LN-1 V=0

fit(b{" )= max {

2
} s w=12,..W (2.128)

Adim 2: b ve b

ey e 11€ sembolize edilen en iyi ve en kotii ot pozisyonlarinin uygunluk

degerlerine karsilik gelen popiilasyondaki en iyi ve en kotii uygunluk degerleri belirlenir.

Adim 3: Popiilasyondaki her bir yabani ot i¢in {iretilecek tohum say1s1 asagidaki denklem

kullanilarak hesaplanir:

fit (bv(vV) ) — fit (bé,ﬁﬁmu )

S, = floor| S + fit(bér\:i)yi)_ fit(be(Xiom)

(Smoc = Smin) |, W=12,..,W (2.129)

Burada S, ot kolonisindeki w. bireyi sembolize eden X" tarafindan iiretilecek tohum

sayisini temsil etmektedir.

Adim 4: Bu adimda, her bir popiilasyon iiyesi i¢in bir dnceki adimda belirlenen sayida
yeni tohum liretmek amacuyla, ilgili popiilasyon liyelerine dongiisel bit cevirme prosediirii
[109] uygulanir. Popiilasyon iiyelerine ait ¢6ziim vektorlerini s6z konusu bit ¢evirme
prosediiriine uygun hale getirebilmek i¢in, bit cevirme indisinin saklandig1 yeni bir boyut

daha tanimlanir:
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X& =@, b® ..., bY P fit(bY), m =( b, fit(b% ), m

" R - J,L) v [W (W) W] (2.130)
Ot Pozisyonu Ot Uygunlugu Bit Cevirme Indisi

w=12,..,W

Burada m,, w. ¢oziimiin bit ¢evirme indisini belirtmektedir. S6z konusu indis
parametresi, dongiisel bit ¢evirme stratejisine dayali yeni tohum dtiretme isleminde
kullanilacaktir. Bit ¢evirme indisinin baslangi¢ degerinin her bir ¢6ziim vektorii igin
m,, =1 olarak belirlendigi unutulmamalidir. Ebeveyn otlar tarafindan iiretilen tohumlari

temsil eden tohum vektorii ise, Denklem (2.130)’da verilen ¢6ziim vektoriine benzer

sekilde asagidaki gibi tanimlanmaktadir:

M —| p©@® KO (-1 i v) —| pM™ )
Y = b0, b, ... b, fit(b()) . m,, _[bw,a, flt(bwya),mwva] (2.131)
Tohum Pozisyonu Tohum Uygunlugu Bit Cevirme Indisi

w=12...W; a=12..,5,

Burada Y.\, w. yabani otun a. tohumuna karsilik gelmektedir. Daha sonra, asagidaki bit

cevirme fonksiyonu vasitasiyla, birinci yabani ottan birinci tohum iretilir (W =1, a =1
igin):

YO = flip(X{") , w=12,..W; a=12,..,S, (2.132)

W

Burada ﬂip(Xv(vV))m , X vektorii igerisindeki mw. bilesenin isaretini ters gevirmekte

W

olup, séz konusu vektor icerisinde yer alan ot pozisyonunun b e {—1,+1} olacak sekilde
her biri iki farkli deger alabilen bir dizi faz faktoriinden olustugu unutulmamalidir.
Arkasindan, Xv(v") vektoriinde gergeklestirilecek olan bir sonraki bit ¢cevirme isleminin,

isareti ters ¢evrilmis olan son elemanin hemen yanindaki bir sonraki elemandan devam
etmesini saglamak i¢in, . ¢6ziim vektorii igerisinde bit ¢evirme isleminin uygulanacagi

elemanin indisini gosteren My parametresi asagidaki gibi 1 artirilir:

m, =m, +1 (2.133)
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Optimizasyon siireci boyunca bit ¢cevirme isleminin her bir ¢6ziim vektorii icin dongiisel
olarak devam etmesini saglamak amaciyla, my parametresine 1 artirilmasinin hemen

ardindan asagidaki islem uygulanir:
m, =mod(m, -1, V)+1 (2.134)

Burada mod(m, —1, V), (mw — 1) degerinin V degerine béliimiinden kalani veren bir

modulo operatoriidiir. Denklem (2.134)’iin temel gorevi, her 1 artirilisinin ardindan my

degerini kontrol etmektir. Yukarida anlatildig iizere, X yabani otundan her tohum

tiretilisinde, ilgili otun my ile sembolize edilen bit ¢evirme indisi 1 artirtlir. S6z konusu
yabani ot popiilasyonda hayatta kaldigi siirece, iterasyonlar ilerledik¢ce mw degeri artmaya
devam eder. Denklem (2.134) ile yapilan sey, optimizasyon islemi boyunca my
parametresi (V + 1) degerine her ulastiginda, ilgili parametrenin degerini yeniden
baslangi¢c degerine, yani 1’e esitleyerek soz konusu parametrenin V degerini asmasini
onlemektir. Denklem (2.134) ile saglanan bu bit ¢evirme dongiisii, kolonide hayatta
kaldiklar1 siire boyunca her bir popiilasyon iiyesi i¢in devam eder. Yeni tohumlar
tiretilirken kullanilan dongiisel bit gevirme prosediirii sayesinde, ebeveyn otlarin etrafinda
uzun siire tohumlanmamis bosluklar kalmasina miisaade edilmez. Denklem (2.134)

vasitastyla my parametresi lizerinde gergeklestirilmis olan son islemin ardindan, iiretilen

YVEVO), tohumunun bit ¢cevirme indisi, kendisini {ireten yabani otun bit ¢evirme indisiyle

asagidaki gibi esitlenir:

m,, =m (2.135)

Bu sayede, eger Y,) tohumu hayatta kalip bir sonraki iterasyonda iireme firsat1 bulursa,

w,
bit gevirme islemi, X! otundan Y. tohumu iiretmek igin isareti ters gevrilen faz

faktoriiniin hemen yanindaki elemandan devam eder. Bdylece, dongiisel bit ¢evirme
isleminin siirekliligi, tohum vektdrlerinde de saglanmis olur. Ilk yabani ottan ilk tohumun
tiretilmesi i¢in (W = 1, @ = 1 i¢in) Denklem (2.132)’den Denklem (2.135)’e kadar
gerceklestirilen islemler, birinci yabani ottan ve diger popiilasyon iiyelerinden iiretilecek
geriye kalan her bir tohum vektorii i¢in tekrarlanir. Birinci yabani otun birinci tohumu

dahil olmak iizere, yabani otlara ait tohum vektorleri asagidaki sirayla tiretilmektedir:
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(Y Y ) (VY e YA ) s (Y Yl YR, ) (2.136)
S, S, Sw

Adim 5: Biitiin tohumlar iiretildikten sonra, her birinin uygunluk degeri asagidaki gibi

hesaplanir:

V-1
> 6 ()
v=0

0<n<LN-1

fit (b, )= max {

2
} L w=12,...W; a=12..5, (2.137)

Uygunluk hesaplama isleminin ardindan ilgili tohumlar, kendilerini {ireten yabani otlar
ile ayn1 potada degerlendirilmek iizere popiilasyona dahil edilir. Boylelikle, rekabetci

eleme fazi 6ncesinde popiilasyon boyutu (W + Sy + S2 + - - - + Sw) degerine ulasir.

Adim 6: Bu adimda, ebeveyn otlar ve yavrularindan olusan yabani ot popiilasyonunun
biitlin tiyeleri, hayatta kalanlar1 belirlemek amaciyla rekabete sokulurlar. Uygunluk
degeri bakimindan en iyi bireyden en kotii bireye dogru siralama islemi
gerceklestirildikten sonra, ilk W ¢oziim, hayatta kalan bireyler olarak tayin edilip bir
sonraki iterasyona aktarilirken, geriye kalan ¢6ziimler, popiilasyon boyutunu W degerinde

sabit tutmak amaciyla elenir.

Adim 7: Bu ana kadar gerceklestirilmis olan uygunluk degerlendirmelerinin toplam
sayisi, DIWO-PTS prosediirii i¢in durdurma kriteri olarak belirlenen maksimum
uygunluk degerlendirme sayisina (NFE) ulagmus ise, optimizasyon islemi sonlandirilarak
en iyi yabani ot pozisyonu, optimum faz dizisi olarak se¢ilir. Aksi takdirde, optimizasyon
islemine Adim 2’den devam edilir. DIWO-PTS stratejisinin akis diyagrami Sekil 2.14’te

verilmistir.



. Rastgele pozisyonlarda W farkl ot Uret
. Uretilen otlarin uygunluk degerlerini Denklem (2.128) vasitasiyla hesapla

v

4% En iyi ve en kot uygunluk degerlerini bul

Her bir ot tarafindan tretilecek tohum sayisini
Denklem (2.129) vasitasiyla hesapla

v

Ot numarasi igin sayag
w=1

v

Tohum numarasi igin sayag

a=1

v

w numarali otun a numarali tohumunu
Denklem (2.132-2.135) vasitasiyla Uret

\ 4

. Her bir tohumun uygunluk degerini Denklem (2.137) vasitasiyla hesapla
. Uretilen tohumlari popiilasyona ekle

v

. Populasyon Uyelerini en iyiden en kétlye dogru uygunluk degerleri
bakimindan sirala
. Eniyi W bireyin digsinda kalan ekstra tyeleri poptilasyondan kaldir

H Durdurma kriteri
saglandi mi?

En iyi ot pozisyonunu
goster

Sekil 2.14. DIWO-PTS tekniginin akis diyagrama.
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2.4.5. UFMC Dalga Formunda SLM Yéntemi ile PAPR Diisiirme Islemi

SLM yo6nteminin UFMC vericisine entegrasyonunu gosteren blok diyagram Sekil 2.15°te
verilmistir [133]. Sekilde de agik¢a gosterildigi tizere, ikili bitlerden olusan veri dizisi
SLM bloguna uygulanmadan 6nce, modiilator blogu vasitasiyla asagidaki gibi tanimlanan

QAM sembol dizisine doniistiiriiliir:

X (k) =[X (0), X (@),...,. X (N -1)] (2.138)

Daha sonra, X (k) vektdriiniin U tane kopyasi almir. Bunun yaninda, faz rotasyon islemi
i¢in hazir hale gelmek amaciyla, X(K) vektdriiniin her bir kopyast igin rastgele bir faz

dizisi uiretilir. S6z konusu faz dizileri agagidaki gibi ifade edilir:
b® (k) =[b“(0), b (@),...b"(N-1)] , u=01..,U-1 (2.139)

Burada U, rastgele iretilen faz dizilerinin toplam sayisina karsilik gelirken
b® (k) € {-1,+1} *dir. X (k) vektoriiniin U farkli faz déndiiriilmiis versiyonunu elde
etmek icin, her bir X (k) kopyasi, ilgili kopya igin iiretilmis olan rastgele faz dizisi ile

asagidaki gibi ¢arpilir:
X (k) =[ X (0)-b“(0), X(@)-b™ (1),..., X (N =1)-b(N -1) ]

(2.140)
~[XU0), XO@),.., XO(N-D) |

SLM Blogu X —3 X X
r———-— 7b‘”’7(k)7 ******************* 1 X; (k) s/p —>. \FFT X (n) Fllftre s:(n)
: 1
X(k) ¥ X (k) Moo
LIFFT |
b (k) L
X (k) X9 (k) X9 (n) En Diisiik
[{ rFr 1 PAPR —

Modiilatér

. b : S\';\eyca\i

0 o,

|
|
|
|
|
Degerine |X ()] FET Xos (k) X;(k)' s/p — T XM | Filtre | (0 > 5’(")'
Sahip . f,
I .
|
| . .
|
|
|

X3 (k s i s
(k) P \FFT Xs () Fllftre sa(n)
: s

Sekil 2.15. SLM yonteminin UFMC vericisine entegrasyonu.
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Burada X (K) vektoriinin b™ (k) ile sembolize edilen u. faz dizisiyle carpimi, u. faz
dondiiriilmiis veri dizisine karsihik gelen X (k) vektoriinii vermektedir. Arkasindan,

elde edilen X (k) veri dizisini L faktorlii iist rnekleme islemine tabi tutabilmek

amaciyla, ilgili veri dizisinin sag ve sol taraflarina (L — 1) N / 2 tane sifir eklenir:

x¥k)=|0,0,..,0, X“(0), X“@,.,X“(N-1),0,0,..,0 (2.141)
— —
(L-1)N/2 N (L-1)N/2

S6z konusu sifir ekleme islemi ile birlikte, X (k) vektdriiniin toplam uzunlugu LN
degerine ulasmaktadir. Daha sonra, zaman domeninde yer alan u. aday sinyal, IFFT iglemi

vasttastyla X (k) veri dizisinden asagidaki gibi elde edilir:

x®(n) = IFFT (X(“)(k))

N-1 j2rkn
X(k)-b™(k)-e N , 0<n<LN-1 (2.142)
=0

1
N

Minimum tepe giicii degerine sahip en iyi x“’(n) aday sinyalinin elde edilmesini

saglayan optimum b (k) dizisine ulasmak igin asagidaki islem yerine getirilir:

j2zkn

ZX(k) b (k).e N

b (k) | 0<n<LN-1

b"(k) =arg min{ max {

] (2.143)

Burada b"(k) , optimum b™ (k) dizisini temsil etmektedir. b"(k) dizisinin bulunmasinin

ardindan, s6z konusu faz dizisi kullanilarak SLM tabanli optimize edilmis sinyal
asagidaki gibi elde edilir:

j2zkn

X' (n) = mfxm b"(k)-e W , 0<n<LN-1 (2.144)

Daha sonra, SLM blogu ¢ikisindan elde edilen x (n) sinyali, direk olarak UFMC bloguna

beslenmek yerine oncelikle FFT isleminden gegirilir. Ciinki, bir sinyalin UFMC
vericisinde alt bantlara tahsis edilebilmesi i¢in, o sinyalin frekans domeninde olmasi
gerekmektedir. Bu yiizden, SLM ¢ikisindan elde edilen zaman domeni sinyalleri UFMC
girisine uygulanabilir hale getirebilmek i¢in, SLM ve UFMC bloklar1 arasina FFT blogu
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yerlestirilmistir. SLM tabanli optimize edilmis sinyalin FFT islemi sonucu elde edilen
frekans domeni versiyonu, s6z konusu alt bantlara tahsis isleminden baslamak iizere,
sirayla UFMC bloguna ait islemlere tabi tutulur. SLM tabanli optimize edilmis sinyal ile
PTS tabanli optimize edilmis sinyal iizerinde gerceklestirilen UFMC islemleri birbiriyle

ayni olup, FFT islemi de dahil olmak iizere, X (n) sinyali iizerinde gergeklestirilen

UFMC islemlerinin ayrintili matematiksel analizine Bolim 2.4.3’ten ulasilabilir. Ttim bu
islemler tamamlandiktan sonra, UFMC blogu ¢ikisindan PAPR degeri minimize edilmis

iletim sinyali elde edilecektir.

2.4.6. UFMC Dalga Formu icin Gelistirilen Zeki Optimizasyon Tabanh SLM
Teknikleri

Bu boliimde, UFMC dalga formu i¢in gelistirilen MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM
stratejileri sirasiyla kapsamli bir sekilde sunulmustur. S6z konusu PAPR diisiirme
stratejilerinden her biri igin iki tane alt boliim kullanilmis olup, birinci alt boliimde, faz
optimizasyonunda faydalanilan zeki optimizasyon algoritmasi ile ilgili bilgiler verilirken,
hemen ardindan gelen alt boliimde ise, ilgili PAPR diisiirme stratejisi en ince ayrintisina
kadar agiklanmigtir. Bu amagla, 6ncelikle MBO algoritmasi tanitilmistir. Hemen
ardindan, komsuluk iiretme operatorii olarak dongiisel bit ¢cevirme mekanizmasi entegre
edilmis olan MBO algoritmasinin faz optimizatrii olarak kullanildigt MBO-SLM
stratejisinin ayrintili sunumu gerceklestirilmistir. Daha sonra orijinal CS algoritmasi
tanitilmis olup hemen ardindan gelen alt béliimde ise, s6z konusu algoritmanin bu tez
calismasinda gelistirilen ayrik varyanti kullanilarak elde edilmis olan DCS-SLM stratejisi
aciklanmistir. Son olarak, ayrik bir FOA varyanti1 olan DFOA algoritmasi tanitildiktan
sonra, ilgili algoritmanin SLM yontemine entegrasyonu sonucu elde edilen DFOA-SLM

isimli PAPR diisiirme stratejisi ayrintili olarak anlatilmustir.

2.4.6.1. Go¢cmen Kus Optimizasyon (MBO) Algoritmasi

Goc¢men kus optimizasyon (MBO) algoritmasi, go¢ boyunca minimum enerji sarfiyatiyla
maksimum mesafe kat edebilmek i¢in gogmen kuslarin olusturmus oldugu V seklindeki

ucus formasyonundan alinan ilhamla, Duman ve arkadaslar tarafindan gelistirilmistir

[102].



82

Sekil 2.16. MBO algoritmasinda 9 iiyeli kus siiriisiiniin V seklindeki ugus formasyonu.

Sekil 2.16’da gosterilmis olan s6z konusu ugus modu sayesinde, siiriiniin sol ve sag
kuyruklarinda yer alan kuslar, daha fazla riizgar direncine maruz kalan 6n siralardaki
kuslardan faydalanirlar. Siiriideki en ¢ok enerji harcayan kus olan lider kus yorgun
diistiigli zaman, siirliniin sol veya sag kuyrugunun en arkasina gecerken, kendisini takip
eden kuslardan birisi liderligi ele alir. Kuslar arasindaki bu fayda mekanizmasi, siiriiniin
uzun mesafeler boyunca ding kalmasimi saglamaktadir. On siralarda yer alan kuslarin
rizgart kesmek suretiyle arka siralardaki kuglara saglamis olduklar1 fayda, MBO
algoritmasinda on siralardan arka siralara dogru bilgi paylagimi seklinde modellenmistir.
Kuslar arasindaki s6z konusu bilgi paylasim mekanizmasinin yonii, Sekil 2.16’da oklarla

gosterilmistir.

Gogmen kus optimizasyonu, komsuluk tabanli metasezgisel bir optimizasyon
algoritmasidir. MBO algoritmasinda optimizasyon iglemi, V formasyonunda ilk
coziimlerin iiretilmesiyle baslar. Daha sonra, ilk ¢6ziime karsilik gelen lider kustan
baslayip sol ve sag kuyruklara dogru uzayan hat boyunca ilerleyerek, her bir siirii tiyesi
icin belirli bir sayida komsu ¢6ziim {iretilir. Ardindan, popiilasyon iiyeleri i¢in liretilmis
olan komsu ¢o6ziim gruplari degerlendirilerek, s6z konusu gruplarda yer alan en iyi
¢ozlimler, uygunluk degerleri bakimindan giincel siirii iiyeleri ile karsilagtirilir. En iyi
komsu c¢oziimler arasinda {iretildikleri popiilasyon iiyelerinden daha iyi uygunluk

degerine sahip olanlar, s6z konusu {iyelerin yerini alirlar. Ayrica, lider kus haricinde her
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bir kus, bir 6niindeki kusun kullanilmayan en iyi komsu ¢oziimlerinden faydalanir. Kuslar
arasindaki bu fayda mekanizmasi1 su sekilde calismaktadir: Lider kus disinda siiriide yer
alan herhangi bir kus, kendisine ait komsu ¢6ziim matrisinin bir kismini1 olusturduktan
sonra, ilgili matrisin geriye kalan kismi, bir 6ndeki kusa ait kullanilmamais en iyi komsu
¢Oziimler ile tamamlanir. Sonrasinda, s6z konusu matriste yer alan komsu ¢oéziimlerden
en 1yi uygunluk degerine sahip olani, ait oldugu kus ile uygunluk degeri bakimindan ag
g0zlii se¢im islemine tabi tutulur. Komsu ¢6ziim matrisindeki geriye kalan iiyelerden en
tyileri ise, takipe¢i kus ile paylasilir. Yukarida bahsedilen islemler her bir popiilasyon iiyesi
icin yerine getirildikten sonra, bir tur tamamlanmis olur ve belirli bir tur sayis1 boyunca
algoritma bu sekilde calismaya devam eder. Algoritma i¢in dnceden belirlenmis olan tur
sayisina ulasildiginda ise, ilk ¢6ziim sol veya sag siirii kuyrugunun en arkasina giderken,
kendisini takip eden ikinci ve tgiincii ¢oziimlerden birisi, ilk ¢dziimiin yerini alir.
Boylelikle bir dongii tamamlanmis olur. Optimizasyon islemi belirli bir dongii sayisi
boyunca bu sekilde stirdiiriildiikten sonra, algoritma sonlandirilir. MBO algoritmasinin

nasil ¢alistigin1 gosteren so6zde kod, Sekil 2.17°de verilmistir [102-104].

F tane rastgele ¢6ziim iireterek baslangi¢ popiilasyonunu olustur
Baslangi¢ ¢oziimlerini V formasyonunda yerlestir
for i=1:C /I Cdongiiigin
for j=1:T /I Tturigin
Lider ¢6ziim i¢in W tane komsu ¢éziim liretip degerlendir
for k=2:F //lider ¢6ziim harig her bir Sk ¢6ziimii igin
Sk ¢oziimii i¢in (W — H) tane komsu ¢6ziim tiret

Toplam komsu ¢6ziim sayisin1 W degerine tamamlamak i¢in, Sk ¢6zlimiiniin
onilindeki siirti bireyinden H tane kullanilmayan en iyi komsu ¢oziimii al

Sk ¢ozlimiinil iyilestirmek i¢in, mevcut W tane komsu ¢oziimii degerlendir
end for k
end for j

Lider ¢6ziimii, kus siiriisiiniin sol ya da sag en arka kismina gonderip, takipgilerinden
bir tanesini de bosalan lider pozisyonuna kaydir

end for i

return en iyi ¢6ziim

Sekil 2.17. Go¢men kus optimizasyon algoritmasinin s6zde kodu.
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MBO parametreleri ve neye karsilik geldikleri asagida verilmistir:
F: Siirtideki kus sayisi.

W: Her bir popiilasyon tiiyesi i¢in iiretilen komsu ¢6ziim sayisi.

H: Popiilasyon {iyeleri arasinda paylasilan komsu ¢6zlim sayist.
T: Maksimum tur sayist.

C: Maksimum dongii sayisi.

2.4.6.2. Gogmen Kus Optimizasyonu (MBO) Tabanh SLM Teknigi

MBO-SLM olarak adlandirilan MBO tabanli SLM prosediiriinde, faz dizileri asagidaki
gibi kus pozisyonlar1 seklinde ifade edilmektedir:

b'” (k) =[ b (0), b ),...b"(N-1)], f=12,.,F (2.145)

Burada F, siiriideki toplam kus sayisin1 belirtmektedir. ilgili kus pozisyonlarina ait komsu

¢oziimler ise agsagidaki gibi tanimlanmaktadir:

p(™ (k) :[p(f'w)(O), P (@), ..., p (N _1)], w=12,..W (2.146)

Burada p‘"*(k), f. kusun w. komsu ¢oziimiinii ifade ederken W, her bir kusun toplam

komsu ¢O6zlim sayisina karsilik gelmektedir. MBO algoritmasi ile SLM y6nteminde faz
optimizasyonu isleminin nasil gergeklestirildigi, asagida adim adim ayrintili bir sekilde

aciklanmistir [111]:

Adim 1: Ik olarak, ¢dziim kalitelerini gdsteren uygunluk degerlerini saklamak amaciyla
hem kus hem de komsu ¢6ziim vektorlerine birer boyut daha eklenir. Buna gore, kus ve

komsu ¢6zliim vektorleri asagidaki gibi yeniden tanimlanir:

Y“’(k):[b“)(O), b @),....b (N -1), fit(b“’(k))] (2.147)

21 (k) :[p(f,w) ©0), p™(),.... p" (N -1), fit( p(f‘w)(k))} (2.148)
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Burada fit(b”(k)) ve fit(p"'™ (k)), sirasiyla b'”(k) ve p“*(k) vektorlerinin
uygunluk degerlerini temsil etmektedir. Daha sonra, F sayida rastgele faz dizisi iiretip
ardindan her birinin uygunluk degerini hesaplayarak, Y (k) ile ifade edilen baslangic

¢cozlim vektorleri olusturulur. S6z konusu faz dizilerinin uygunluk degerleri asagidaki

denklem vasitasiyla hesaplanir:

j2zkn

%Nzlxm).b(”(k)-e X

0<n<LN-1

fit(b'"(k))=_max {

2
}, f=12..F (2.149)

Her biri bir kusu temsil eden Y " (k) vektorleri, daha sonra Sekil 2.16’da gosterildigi gibi

V formasyonunda yerlestirilir.

Adim 2: Baslangi¢ popiilasyonunun olusturulmasinin ardindan, dncelikle lider kus i¢in
W adet komsu ¢oziim liretilir. Daha 6nce bahsedildigi tizere, MBO algoritmasinda komsu
¢oziim tretme islemini yerine getirmek amaciyla, bu tez c¢aligmasinda dongiisel bit
¢evirme mekanizmasindan [109] yararlanilmigtir. Bu amagla, s6z konusu mekanizmanin
MBO algoritmasina entegre edilebilmesi i¢in hem kus hem de komsu ¢oziim

vektorlerinde asagidaki gibi yeni birer boyut daha tanimlanir:

Y“’(k)=[b“)(k), fit (b (k)), mf}
(2.150)
:[b”)(O), b (1),....b " (N -1), fit(b(K)), mf]

Z (k) = [ pt™ M (k), fit( p(f’W)(k)), mf,w]
(2.151)

=[p"(0), p"@,... p"(N-D), fit(p"(K)), m;, ]

Burada m, , f. kusun bit cevirme indisini belirtirken m f. kusun w. komsu ¢6ziimiine

fw?
ait bit ¢cevirme indisini sembolize etmektedir. S6z konusu ¢dziime 6zgi indis degerleri,
dongiisel bit ¢evirme tabanli komsu ¢6ziim iiretme isleminde kullanilacaktir. Bu arada,

her bir kus icin baslangi¢ indis degerinin m, =1 olarak tayin edildigi unutulmamalidur.

Daha sonra, asagidaki denklem kullanilarak, lider kusun birinci komsu ¢oziimi tretilir

(f=1, w=1igin):
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Z"™ (k) = flip(Y " (k) (2.152)

m¢

Burada fIip(Y(f)(k))m fonksiyonu, Y‘" (k) vektorii icerisindeki my. elemanin isaretini

ters ¢evirmektedir. Bit ¢evirme isleminin hemen ardindan, ms ile sembolize edilen bit

¢evirme indisi 1 artirilir:
m, =m, +1 (2.153)

Boylelikle, her bir komsu ¢6ziim tiretiminde tekrarlanan bit ¢evirme isleminin, gelecek
komsu ¢ozliim iiretiminde bir sonraki elemandan devam etmesi saglanmis olur. Bit
¢evirme islemini dongiisel bir modda siirdiirebilmek i¢in, m¢ parametresi 1 artirilmasinin

hemen arkasindan asagidaki islemden gegirilir:

m, =mod(m, -1, N)+1 (2.154)

Burada mod(mf -1 N)operaté')rii, (mf —1) ifadesinin N degerine gore modunu

hesaplamaktadir. Y (k) ile sembolize edilen f. kus vektoriinde gerceklestirilen her bir

komsu ¢oziim iiretiminde, ilgili vektoriin m¢ parametresi 1 artirildigindan dolayi, s6z
konusu parametrenin N + 1 degerine ulagsmasi durumunda, Denklem (2.154) devreye
girerek ilgili parametreyi tekrardan baslangi¢ degeri olan 1’e esitler. S6z konusu bit
cevirme dongiisii, optimizasyon islemi sona erene kadar her bir ¢6ziim vektorii i¢in bu
sekilde devam eder. Dongiisel bit c¢evirme prosediirii tabanli komsuluk iiretme
mekanizmasi sayesinde, arastirma uzay1 ¢ok daha etkin bir sekilde taranmakta olup, uzun
siire ziyaret edilmemis komsu ¢Oziim birakma olasili§i minimize edilmektedir. ms
parametresinin Denklem (2.154) vasitasiyla giincellenmesinin ardindan, mr,w parametresi

ms degerine esitlenir:

=m, (2.155)

Boylece, Z"" (k) komsu ¢6ziim vektoriiniin Y (k) kus vektoriiniin yerini almasi
durumunda, bir sonraki komsu ¢6ziim iiretme operasyonunda gerceklestirilecek olan bit
cevirme islemi, f. kusun w. komsu ¢6ziimiine karsilik gelen Z"") (k) vektoriinii iiretmek

icin isareti ters ¢evrilmis olan faz faktoriiniin hemen yanindaki elemandan devam eder.
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Bu sayede, bit ¢cevirme islemindeki dongiisel ilerleyis, komsu ¢oziim vektorlerinde de
korunmus olur. Lider kusun birinci komsu ¢oziimiinii tiretmek i¢in Denklem (2.152-
2.155) kullanilarak yukarida gergeklestirilen islemler, ilgili kus i¢in W adet komsu ¢6ziim
tiretene kadar tekrar edilir. Lider kus icin liretilmis olan komsu ¢6ziim vektorleri, daha
sonra uygunluk degerleri bakimindan siralanir. Her bir komsu ¢6ziimiin uygunluk degeri

ise, asagidaki gibi hesaplanir:

j2zkn

S X0-p -

fit( (fW)(k)) 0<n<LN 1[ ], w=12..W (2.156)

SLM yonteminde faz optimizasyonu, bir tiir minimizasyon problemi oldugu igin,
minimum uygunluk degerine sahip komsu ¢oziim, siralamada en {istte yer alacaktir. Tk
sirada yer alan en iyi komsu ¢oziim vektoriiniin uygunlugu, lider kusunkinden daha iyi
ise, ilgili komsu ¢6ziim lider kusun yerini alir. Daha sonra, en iyi ikinci komsu ¢oziimden
baslayarak, kullanilmayan en iyi 2H adet komsu ¢6ziim, lider kusu takip eden ikinci ve
tigtincii kuslarla paylasilir. Burada her bir takipg¢i kusa H adet komsu ¢6ziim diismektedir.
Siral1 listede yer alan ikinci komsu ¢éziimden itibaren ¢ift indisli ¢éziimler ikinci kusla

paylasilirken, tek indisli olanlar {igiincii kus ile paylasilir.

Adim 3: Lider kus haricinde geriye kalan her bir siirii tiyesi i¢in, Denklem (2.152-2.155)
kullanilarak (W — H) adet komsu ¢oziim iiretilir. Uretilen komsu ¢oziimler daha sonra
Denklem (2.156)’da verilen amag fonksiyonu vasitasiyla degerlendirilir. Komsu ¢dziim
sayisint her bir kus i¢in W degerine tamamlamak amaciyla, bir ondeki kustan
kullanilmamis en iyi H adet komsu ¢dziim daha alinir. Uretilen (W — H) adet komsu
¢Oziim ile bir 6ndeki kus tarafindan paylasilan H adet ¢oziimiin birlestirilmesi sonucu elde
edilen W adet komsu ¢oziim vektorii, uygunluk degerleri bakimindan siralanir.
Siralamada birinci olan en 1yi komsu ¢6ziim vektorii, ait oldugu kustan daha 1yi uygunluk
degerine sahipse, ilgili ¢6ziim, s6z konusu kusun yerini alir. Daha sonra, kullanilmayan
en iyi H adet komsu ¢ozlim, takipg¢i kus ile paylasilir. Adim 3’te bahsedilen islemlerin,
lider kus hari¢ geriye kalan biitiin siirii iiyeleri i¢in yerine getirilmesinin ardindan, bir tur

tamamlanmis olur.



. Rastgele baslangig kus pozisyonlari olustur
. Kuglari «V» formasyonunda ugacak sekilde organize et
. Her bir kusun uygunluk degerini Denklem (2.149) vasitasiyla hesapla

v

Taraf beliremesayac:: t=1

v

Lider kug igin Denklem (2.152-2.155) vasitasiyla W tane komsu ¢6zim tret

.
. Uretilen her bir komsu ¢éziimiin uygunluk degerini Denklem (2.156) vasitasiyla hesapla
. Komsu goztimleri uygunluk degerleri bakimindan en iyiden en kétlye dogru sirala
o|° ilk siradaki komsu ¢dziim lider ¢oziime gore daha iyi bir uygunluk degerine sahipse, ilgili ¢dzimii L
> <
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lider pozisyonuna yerlestir

. Siralanmig komsu ¢6zuim listesinde ikinci g6z imden baglayarak;
- Giftindeksli ilk H tane komsu ¢6zimu 2'ncikusile paylag
- Tekindeksli ilk H tane komsu ¢6zUm 3'Uncl kusile paylas

v

Kus numarasiigin sayag: k = 2

v

o k numarali kus i¢in Denklem (2.152-2.155) vasitasiyla (W-H) tane komsu ¢dzim Uret

7le Uretilen komsu ¢oziimlerin uygunluk degerlerini Denklem (2.156) vasitasiyla hesapla

H
k=22 > k=32
. Y |

Lider kustan giftindeksli ilk H tane komsu
¢6ziimu alve 2 numarali kug igin Uretilmig
olan (W-H) tane komsu ¢oziim ile
birlestir

Lider kustan tek indeksli ilk H tane komgu
¢6zUmu alve 3 numarali kus igin Uretilmig
olan (W-H) tane komsu ¢oziim ile
birlestir

(k-2) numarali kustan kullanilmayan en
iyi H tane komsu ¢6zUm al ve k
numarali kus igin tretilmig olan (W-H)
tane komsu ¢6zUm ile birlestir

Komsu gozuimleri uygunluk degerlerine gore sirala
Eger ilk siradaki komsu ¢6ziim, k numarali kusa gére daha iyi bir uygunluk degerine sahip ise, s6z konusu komsu
¢6ziimU k numaral kusun pozisyonuna yerlestir

E k numarali kusa ait kullanilmayan en iyi H
tane komsu ¢6zimu (k+2) numaral kug ile
paylas
H
k=k+1 |[€ H k=F? <
< ?

Maksimum
tur sayisina (T)

ulagildi mi?

. Lider kusu striniin sol kolunun en arka
kismina gonder

. Sol kolda yer alan 2 numarali kusu ise
lider pozisyonuna kaydir

Lider kugu suriiniin sag kolunun en
arka kismina génder

Sag kolda yer alan 3 numaral kusu ise
lider pozisyonuna kaydir

Maksimum

dongu sayisina (C)
ulagildi mi?

Eniyi ¢6zUmii goster

\ 4

Sekil 2.18. MBO-SLM tekniginin akis diyagramu.
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Adim 4: Daha onceden belirlenmis olan tur sayisina (T) ulasildigi anda, lider kus V
formasyonlu kus siirlisiiniin sol en arkasina tasmirken, aym kol iizerinde yer alan 2
numarali kus, lider pozisyonuna kaydirilir. Bu arada, bir sonraki lider degisim islemi,
lider kusu siiriiniin sag en arkasina gonderip ayni hat iizerinde yer alan 3 numarali kusu
ise lider pozisyonuna kaydirmak suretiyle sag tarafta gerceklestirilecektir. Optimizasyon
islemi boyunca bu sekilde bir sol bir sag seklinde ilerlenmektedir. Lider degistirme
operasyonu ile birlikte, algoritmanin bir dongiisii tamamlanir. Adim 2’den Adim 4’e
kadar olan islemler, daha dnceden belirlenmis sayida dongii (C) boyunca tekrarlandiktan
sonra optimizasyon islemi sonlandirilip, en iyi uygunluk degerine sahip popiilasyon iiyesi
optimum faz dizisi olarak secilir. MBO-SLM prosediiriine ait akis diyagrami Sekil
2.18’de verilmistir [111].

2.4.6.3. Orijinal Guguk Kusu Arama (CS) Algoritmasi

Guguk kusu arama (CS) algoritmasi, guguk kusu tiirlerinin dogadaki sira dis1 iireme
davraniglarindan alinan ilham {izerine, Yang ve Deb tarafindan 2009 yilinda
gelistirilmistir [105]. Bu inanilmaz kuslar, yumurtalarii farkli kus tiirlerine ait diger
yuvalara birakarak, yavrularini biiylitme sorumlulugundan kaginirlar. Bunu yaparken,
yumurtalarinin yuva sahibi kus tarafindan tespit edilme olasiligin1 diisiirmek amaciyla,
yuvadaki yumurtalarin hem rengini hem de desenini sasirtict bir sekilde taklit ederler.
Cinkii yuva sahibi kus yabanci bir yumurtanin farkina vardigi takdirde, ya ilgili
yumurtay1 yuvasindan asagi atmakta, ya da farkli bir bolgede yenisini yapmak iizere
yuvasini terk etmektedir. Guguk kuslari, yukarida bahsedilen taklit etme davranislarinin
yani sira, kendi yavrularinin yumurtadan ¢ikma olasiligini artirmak i¢in, yumurtlama
isleminin hemen ardindan, yuva sahibi kusa ait baz1 yumurtalar1 yuvadan atacak derecede
agresiflesirler. Dahas1 bu agresif davranig, genellikle yuva sahibi kusun yavrularindan

daha 6nce yumurtadan ¢ikan guguk kusu yavrular tarafindan da tekrarlanir [105-107].

Yang ve Deb, standart CS algoritmasini gelistirmek amaciyla, asagidaki gibi ti¢ ayr1 kural

tanimlayarak guguk kuslarinin karmasik davraniglarini daha ideal hale getirmiglerdir:

1. Her bir guguk kusu, rastgele segilen bir yuvaya her seferinde sadece bir yumurta

birakir.

2. Yiksek kaliteli yumurta bulunduran yuvalar, bir sonraki jenerasyona aktarilir.
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3. Guguk kuslari tarafindan istismar edilebilecek mevcut yuva sayisi sabittir. Guguk

kusuna ait yumurtanin, yuva sahibi kus tarafindan fark edilme olasilig1 p, € [0,1]

seklinde tanimlanir. S6z konusu olasiligin meydana gelmesi durumunda, yuva
sahibi kus iki sekilde tepki verebilir: Bu tepkilerden birisi yabanci yumurtay1
yuvadan atmak, digeri ise mevcut yuvay terk edip baska bir yerde yenisini insa
etmektir.

Ugiincii kuralin CS algoritmasindaki modellemesi, en kétii yuvanin yerine p, olasilikla

rastgele bir pozisyonda yeni bir yuva insa etmek (rastgele yeni bir ¢éziim iiretmek)
seklinde gerceklestirilmistir. CS algoritmasinda her bir ¢6ziim, yuvadaki tek bir yumurta
tarafindan temsil edilmektedir. Kural 1’e gore her bir guguk kusu tek seferde sadece bir
yumurta birakabildiginden ve her bir yuvada sadece bir yumurta bulundugundan dolayt,
CS algoritmasinda herhangi bir ¢6ziim, ayni zamanda bir guguk kusu ya da bir yuva
tarafindan da temsil edilebilmektedir. Baska bir sekilde soylemek gerekirse, CS
algoritmasinda herhangi bir ¢6zliimii yuva ile, yumurta ile ya da guguk kusu ile temsil
etmek arasinda higbir fark yoktur. Yukarida verilen kurallar dikkate alinarak
gergeklestirilen ¢esitli modellemeler sonucunda CS algoritmasi olusturulmustur. S6z

konusu algoritmanin sézde kodu, Sekil 2.19°da verilmistir [105-107].

x" ile ifade edilen i. guguk kusundan yeni ¢dziim iiretimi, Lévy ugusu vasitasiyla

asagidaki gibi gergeklestirilmektedir:
X = xO + o ® Lévy(A) (2.157)

Burada adim biiyiikliigiinii belirleyen o >0 katsayisi, ¢oziilecek optimizasyon problemi
dikkate alinarak ayarlanabilmektedir. S6z konusu adim biiyiikligii katsayisi genellikle
a =1 olarak tayin edilmektedir. @ isareti ise eleman-cleman ¢arpma islemini
simgelemektedir. CS algoritmasinda yeni ¢oziim tiretmede kullanilan Lévy uguslari, adim
uzunluklar1 Lévy dagilimindan secilen rastgele yiiriiyiis isleminin yerine getirilmesini

saglamaktadir. S6z konusu Lévy dagilimi asagidaki gibi tanimlanmaktadir:

Léwy~u=t", (1 <1< 3) (2.158)
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n tane yuvadan ibaret olan baslangic popiilasyonunu olustur
while (t < maksimum jenerasyon sayust)
Popiilasyondan rastgele bir yuva (i’nci yuva) seg
Segilen yuvadan Denklem (2.157) yardimiyla yeni bir ¢oziim iiret
Yeni ¢oziimiin uygunlugunu (Fi) degerlendir
Popiilasyondan rastgele bir yuva (j’nci yuva) seg
if (Fi<Fj) /I minimizasyon problemleri i¢in
I’nci yuvadan tiretilmis olan yeni ¢6ziimii j’nci yuvanin yerine koy
end
Giincel en kotil yuvay1 p, olasilikla terk edip yerine yenisini iiret
Yuvalar uygunluk degerlerine gore siralayarak giincel en iyi ¢oziimii bul
end while

return en iyi ¢6ziim

Sekil 2.19. Guguk kusu arama algoritmasinin sézde kodu.

2.4.6.4. Ayrik Guguk Kusu Arama (DCS) Tabanli SLM Teknigi

Geleneksel SLM yénteminde b® (k) =[ b (0), b (),...b“(N-1)] , u=0,1..,U -1

seklinde tanimlanan faz dizilerinin optimizasyonu, ayrik uzayda ¢oziilmesi gereken
kombinatoryal bir optimizasyon problemidir. Ancak orijinal CS algoritmasi, baslangicta
stirekli optimizasyon problemlerinin ¢6zliimii i¢in gelistirilmistir. Bu nedenle, s6z konusu
algoritmanin orijinal versiyonunun ayrik uzayda faz optimizasyonu amaciyla SLM
yontemine direk olarak uygulanmasi miimkiin degildir. Bu durum goz Oniinde
bulundurularak, standart CS algoritmasinin DCS olarak adlandirilan yeni bir ayrik
versiyonu gelistirilmis olup, ilgili algoritma daha sonra faz optimizasyonu amaciyla SLM
yontemine entegre edilerek, DCS-SLM isimli yeni bir PAPR diisirme stratejisi elde
edilmistir. S6z konusu PAPR diisiirme stratejisinde faz dizileri, asagidaki gibi guguk kusu

pozisyonlar1 seklinde ifade edilmektedir:

b (k) =[ b (0), b (),...b@(N-D)] , c¢=12..,C (2.159)
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Burada C, popiilasyondaki toplam guguk kusu sayisini belirtmektedir. DCS algoritmasi
kullanilarak SLM yonteminde faz optimizasyonu isleminin nasil gerceklestirildigi, adim

adim asagida agiklanmistir [112]:

Adim 1: Denklem (2.159)’da tanimlanmis olan faz dizisi vektdrlerinden rastgele C tane

tiretilerek baslangi¢ guguk kusu popiilasyonu olusturulur.

Adim 2: Rastgele iiretilmis olan her bir ¢6zlimiin uygunluk degeri, asagida verilen amag

fonksiyonu vasitasiyla hesaplanir:

j2zkn

%%X(k)-b‘c)(k)-e LN

0<n<LN-1

fit (b (k))=_max {

2
], c=12,..C (2.160)

Adim 3: Guguk kusu popiilasyonundan rastgele bir ¢oziim (r. ¢oziim) segilir.

Adim 4: Rastgele secilmis olan ¢oziim vektoriinden, dongiisel bit ¢evirme prosediirii

[109] kullanilarak yeni bir ¢ozlim tiretilir:

b (k) = flip(b®(k)) ., 1<r<C (2.161)

m,

Burada r, C adet ¢oziim vektoriinden olusan guguk kusu popiilasyonundan rastgele bir

¢ozlim se¢mek amaciyla [1, C] araliginda tiretilmis olan rastgele bir tamsayidir. my ise, r.

¢coziime ait bit ¢evirme indisidir. Yukaridaki denklemde yer alan flip(b(r)(k))

fonksiyonu, b (k) =[b"(0), b (1),...b”(N-1)] scklinde tanmlanan r. gdziim
vektoril igerisindeki mr. elemanin isaretini ters ¢evirmektedir. Burada b (k) e {-1,+1}

olduguna dikkat edilmelidir. Daha sonra, Denklem (2.160)’ta verilmis olan amag

fonksiyonundan yararlanarak, b;r)u (k) ile sembolize edilen yeni ¢6ziimiin uygunluk
degeri hesaplanir. Yapilan uygunluk hesabina gore, b)(,;r)]i (k) ¢6ziimiiniin uygunluk degeri
b (k) ¢Oziimiinin uygunluk degerinden daha iyi ise, bi;)“(k) ¢ozimi, b" (k)
¢Oziimiiniin yerini alir. Aksi takdirde, b (k) ¢oziimii herhangi bir degisiklik yapilmadan

korunur. b (k) vektorii igerisinde yer alan myr. elemanin isaretinin ters gevrilmesinin



93

ardindan, s6z konusu vektorde gerceklestirilmesi muhtemel bir sonraki bit ¢evirme
isleminin, isareti ters ¢evrilmis son elemanin hemen yanindaki vektor bileseninden devam

etmesini saglamak amaciyla, mr degeri asagidaki gibi 1 artirilir.
m =m +1 (2.162)

Bu arada, her bir ¢6ziim vektoriinde bit ¢evirme islemine birinci vektdr elemanindan
baslayabilmek igin, popiilasyon iiyelerine ait bit ¢evirme indislerinin baslangi¢ degerleri
m, = [ml, m,,...,Mg ] = [1, l,...,l] seklinde tayin edilmektedir. 1 artirma isleminin hemen

ardindan, bit ¢evirme isleminin dongiisel bir sekilde siirdiiriilmesini saglamak igin,

asagidaki denklem vasitastyla mr degeri kontrol edilir:

m, =mod(m, -1, N)+1 (2.163)

Burada mod(m, -1, N) operatdrii, (m, —1)’in N’ye boliimiinden kalan1 vermektedir.

Popiilasyon igerisinden rastgele secilen r. guguk kusunun her bir ¢dziim giincellemesinde,
ilgili kusun m; ile sembolize edilen bit ¢evirme indisi Denklem (2.162) vasitasiyla 1
artirilir. Bu islemin hemen arkasindan Denklem (2.163) kullanilarak gergeklestirilen indis
kontrolii sayesinde, mr degeri optimizasyon islemi siiresince ne zaman N + 1 degerine
ulagsa, yeniden baslangi¢ degeri olan 1’e esitlenir. Bu arada, her bir popiilasyon iiyesi i¢in
baslangic bit ¢evirme indisi degerinin 1 olarak belirlendigi unutulmamalidir. my
parametresi {lizerinde sirasiyla Denklem (2.162) ve Denklem (2.163) vasitasiyla
gerceklestirilen islemler sayesinde, bit ¢evirme isleminin optimizasyon islemi sona erene

kadar her bir ¢oziim vektorii i¢in dongiisel bir modda siirdiiriilmesi saglanmaktadir.

Adim 5: (0, 1) araliginda rastgele bir say1 (rand) tretilir. Eger rand degeri, yabanci

yumurtayr ayirt etme olasiligini belirten p, katsayisindan kiigiikse, popiilasyondaki

giincel en kotli ¢6ziim yerine rastgele bir ¢oziim tretilir.

Adim 6: Adim 3’ten Adim 5’e kadar olan igslemleri yerine getirdikten sonra, algoritmanin
bir jenerasyonu tamamlanmis olur. Algoritmanin dnceden belirlenmis sayida jenerasyon
(JenSay) boyunca galistirilmasinin ardindan, optimizasyon islemi sonlandirilir ve en iyi
uygunluk degerine sahip ¢6ziim, optimum faz dizisi olarak belirlenir. DCS-SLM

prosediiriine ait akis diyagrami Sekil 2.20’de gosterilmektedir [112].
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. C tane rastgele ¢6zim Ureterek guguk kusu poptlasyonunu baslat
. Her bir rastsal ¢ozimtn uygunluk degerini Denklem (2.160) vasitasiyla hesapla

v

Jenerasyon sayisi i¢in sayag
t=1

v

Popilasyondan rastgele bir guguk kusu seg

v

. Segilen guguk kusundan Denklem (2.161-2.163) vasitasiyla yeni bir ¢6zim Uret

. Yeni ¢oztimiin uygunluk degerini Denklem (2.160) vasitasiyla hesapla

. Eger yeni ¢6zUmin uygunluk degeri, segilen guguk kusunun uygunluk
degerinden daha iyi ise, ilgili guguk kusunun yerine yeni ¢6zimu koy

v

(0,1) araliginda rastgele bir
sayl (rand) Uret

\ 4

Gincel en kot ¢6ziim yerine

d<p,)?
(rand < po) rastgele bir ¢&zim Uret

Eniyi ¢6zUmU goster

Sekil 2.20. DCS-SLM tekniginin akis diyagrami.

2.4.6.5. Ayrik Orman Optimizasyon Algoritmasi (DFOA)

[108]’de siirekli optimizasyon problemleri i¢in Onerilmis olan orijinal FOA, ayni
zamanda s6z konusu algoritmanin mucitleri olan Ghaemi ve Derakhshi tarafindan [110]
numarali ¢calismada nitelik se¢gme probleminde kullanilmak iizere ayrik hale getirilmistir.

DFOA’ya ait fazlar asagida ayrintili bir sekilde a¢iklanmistir [110]:

2.4.6.5.1. Baslangic Ormanmi Olusturma

Baslangic ormani, belirli sayida rastgele agag tireterek olusturulur. Bu amacla, agaglar
tarafindan temsil edilen ¢6zliim vektorlerinin her bir boyutuna rastgele ya 1 ya da 0 degeri

verilerek ilk ¢oziimler olusturulur. n-boyutlu bir ¢6ziim uzayinda her bir aga¢ vektoriiniin
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toplam boyut sayisi, Yas degerinin saklandigi ekstra bir boyut ile birlikte (n + 1) degerine
esit olacaktir. Baslangi¢ fazinda, rastgele iiretilen agaclarin ilk Yas degerleri O olarak

belirlenmektedir.

2.4.6.5.2. Yerel Tohumlama

Bu fazda, Yas degeri 0’a esit olan her bir agagtan belirli bir sayida komsu ¢6ziim tiretilir
ve tiretilen bu yeni ¢oziimler ormana eklenir. Sifir yasl bir agagta yerel tohumlama islemi
su sekilde gergeklestirilmektedir: Ilk olarak, sdz konusu agag¢ vektoriinde rastgele bir
boyut segilir ve sonrasinda segilen bu boyutun degeri ters ¢evrilir (0’dan 1’e ya da 1’den
0’a). Bu islem, ilgili agagtan LSC farkli komsu ¢oziim iiretmek amaciyla LSC kere
tekrarlanir. Yerel tohumlama degisiklikleri (LSC), yerel tohumlama fazinda sifir yash
agaclarin her birinden iiretilecek olan toplam ¢6ziim sayisini belirleyen bir bagka FOA
parametresidir. Yerel tohumlama agamasinin tamamlanmasinin ardindan, popiilasyona
yeni katilan tiyelerin disindaki her bir ¢6ziimiin Yas degeri 1 artirilir. Yerel tohumlama
islemi, daha net anlasilabilmesi i¢in Sekil 2.21°de verilen bir 6rnek {izerinden
aciklanmistir. Bu 6rnekte, n ile sembolize edilen problem boyutu ile LSC parametresi

degerleri sirasiyla n = 6 ve LSC = 3 olarak belirlenmistir.

— 1 |o0|o0o|1|1]|1]vas

1 0 0 1 0 1 |Yas » 0 0 0 1 0 1 | Yas

L——p 1 0 1 1 0 1 | Yas

Sekil 2.21. LSC = 3 i¢in yerel tohumlama 6rnegi.
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2.4.6.5.3. Popiilasyon Simirlama

Bu fazda bazi bireyler ormandan ¢ikarilarak, yerel tohumlama fazinda yeni iiyelerin
katilmis oldugu aga¢ popiilasyonunun boyutu diisiiriiliir. Popiilasyon sinirlama isleminde,
belirleyici iki FOA parametresi mevcuttur. Bunlar sirasiyla hayat siiresi ve alan sinirt
parametreleridir. Popiilasyon smirlama islemi, kendi igerisinde iki eleme asamasindan
olusmaktadir. Ilk asamada eliminasyon islemi, hayat siiresi parametresine gore
gergeklestirilir. Bu amagla, 6nceden belirlenmis hayat siiresi degerinden daha biiyiik Yas
degerine sahip olan agaglar ormandan ¢ikarilir. Daha sonra bu yash bireylerden, kiiresel
tohumlama fazinda kullanilmak iizere farkli bir ¢6ziim grubu olusturulur. S6z konusu
¢Oziim grubu, aday poplilasyon olarak isimlendirilir. Popiilasyon sinirlama igleminin
ikinci eleme asamasinda ise, yiiksek yash bireylerin ilk asamada elenmesinin ardindan
geriye kalan popiilasyon iiyeleri uygunluk degerlerine gore siralanir. Yapilan siralama
isleminden sonra, alan st disinda kalan agaclar ormandan c¢ikarilarak bir onceki

asamada yash bireylerden olusturulan aday popiilasyona eklenir.

2.4.6.5.4. Kiiresel Tohumlama

Kiiresel tohumlama fazinda, bir dnceki fazda olusturulan aday popiilasyonun belirli bir
yiizdesinin segilmesiyle ise baslanir. S6z konusu yiizde degeri, transfer orant olarak
adlandirilan bir diger FOA parametresi vasitasiyla ayarlanmaktadir. Ardindan Se¢ilen her
bir aga¢ vektorl i¢in, belirli sayida rastgele boyutlar belirlenir. Rastgele bir sekilde
secilecek olan s6z konusu vektor boyutlariin sayisi ise, kiiresel tohumlama degisiklikleri
(GSC) parametresi vasitasiyla kontrol edilmektedir. Daha sonra, segilen boyutlarin
degerlert 0’dan 1’e ya da 1°’den 0’a olacak sekilde degistirilir. Son olarak, kiiresel
tohumlama fazinda iretilen yeni agaglar, Yas degerleri 0’a esitlendikten sonra ormana
eklenir. n = 6 ve GSC = 2 i¢in, herhangi bir agaca kiiresel tohumlama igleminin nasil

uygulandigi, Sekil 2.22°de gorsel olarak aciklanmistir.

1 1 0 1 0 0 |Yas———» 1 0 0 1 1 0 | Yas

Sekil 2.22. GSC = 2 i¢in kiiresel tohumlama 6rnegi.
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ikili sayilardan olusan n-boyutlu rastgele ¢6ziim vektdrleri Ureterek baslangic agac
popiilasyonunu olustur

Her bir ¢6ziim vektoriine, temsil ettigi agacin Yas degerini kaydetmek lizere fazladan
bir boyut ekle

Her bir agacin baslangic Yas degerini 0'a ayarla
while durdurma kriteri saglanmadigi stirece do

fori=1:LSCdo

Yere| < Secilen agacta rastgele bir boyut belirle
Tohumlama ilgili boyutun degerini 1'den 0'a ya da 0'dan 1'e degistir
end for

Yeni Gretilenler harig her bir agacin Yas degerini 1 artir
Yas degerleri hayat siiresi parametresinden biiyiik olan agaglari ormandan gikar

Ana poplilasyondan gikarilan yash agaglari aday popiilasyona ekle

Popiilasyon <

Stnirlama alan limiti’nin digina tasan Gyeleri ormandan gikar
S6z konusu fazlalik agaglari da aday popiilasyona ekle
& Adz;ag_ag ;paas;)n:m;tr—ans;r ;ar:pa:m;tr:si Et;m:ar;n ;eli;bij o
yuzdesini seg
for secilen her bir agag do
Kiiresel < Rastgele GSC farkli boyut belirle
TOhumIama Belirlenen boyutlarin degerlerini 1'den 0'a ya da 0'dan 1'e degistir
Yeni liretilen agaglari, her birinin Yas degerini 0 yaptiktan sonra ormana ekle
A ____

Poplilasyon Uyeleri arasinda uygunluk degerlerine gore siralama islemi
gerceklestir

En iyi uygunluk degerine sahip olan agaci giincel en iyi ¢6ziim olarak belirle
Glincel en iyi agacin Yas degerini 0'a ayarla
end while

return en iyi ¢6zim

Sekil 2.23. Ayrik orman optimizasyon algoritmasinin sdzde kodu.

2.4.6.5.5. Giincel En Iyi Agac1 Belirleme

Bu fazda, popiilasyon iiyelerinin uygunluk degerlerine gore siralanmasinin ardindan,

popiilasyondaki en iyi uygunluk degerine sahip olan agag, giincel en iyi agag¢ olarak

belirlenir. Sonrasinda ise, giincel en iyi agacin yasindan dolayr popiilasyondan atilma
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ihtimalini ortadan kaldirmak amaciyla, ilgili agacin Yas degeri 0’a esitlenir. Yerel
tohumlama fazindan giincel en iyi agaci belirleme fazina kadar olan islemler, durdurma
kriteri saglanana kadar dongiisel bir sekilde tekrarlanir. DFOA’nin s6zde kodu, Sekil
2.23’te verilmistir [110].

2.4.6.6. Ayrik Orman Optimizasyon Algoritmasi1 (DFOA) Tabanh SLM Teknigi

Klasik SLM yonteminde faz rotasyon islemi icin rastgele iiretilen faz dizileri, —1 ve
+1’lerden olustugu i¢in, ikili ¢dziim uzayinda optimizasyon islemi gergeklestirmeye
miisait olan DFOA’y1 faz optimizasyonu problemine adapte etmek miimkiindiir. Bunun
icin 0 ve 1’lerden olusan ikili ¢6ziim uzaymin —1 ve +1’lerden olustugunu farz edip ona
gore islem yapmak yeterlidir. DFOA’nin SLM yo6ntemine entegrasyonu sonucu elde
edilen DFOA-SLM stratejisinde, en iyisine ulagmak i¢in rastgele faz dizileri iiretmek
yerine, DFOA tabanl1 faz optimizasyon islemi ger¢eklestirilmekte olup, s6z konusu faz

dizileri asagidaki gibi agag pozisyonlari tarafindan temsil edilmektedir:
FOK)=[b¥(0), b(),...bO(N-1), Yas® | ,  ¢=12,..,T (2.164)

Burada ormandaki giincel aga¢ sayisini belirten T parametresi, optimizasyon islemi
boyunca artip azalabilen degisken bir parametredir. Yas" ise, F® (k) ile ifade edilen t.

agacin yasini sembolize etmektedir. DFOA-SLM stratejisine ait islem adimlari, agagida

detayl bir sekilde agiklanmigtir [113]:

Adim 1: Ilk olarak, Denklem (2.164)’te tanimlanan aga¢ vektdrlerinden alan siniri
sayisinca rastgele tretilerek, baslangic aga¢ popiilasyonu olusturulur. Boylelikle, T

parametresinin baglangi¢ degeri, alan sinir1 degerine esit olacaktir.

Adim 2: Tk agaglarm uygunluk degerleri asagidaki gibi hesaplanir:

j2zkn

%%X(k)-F“’(k)-eLN

2
fit(F(t)(k))zogl%l{ :l, t=12,..,T (2.165)

Adim 3: Her bir FY (k) igin, Yas®" =0 ise, ilgili aga¢ asagidaki gibi yerel tohumlama

islemine tabi tutulur:
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L“Y(k)= flip (F(k), 1) , @=12..,LSC; t=12..T (2.166)

0<k<N-1

Burada flip (F(t)(k), l) operatorii yardimiyla F® (k) agag vektoriiniin 0<k <N —1

0<k<N-1
araliginda rastgele belirlenen bir boyutunun isareti ters ¢evrilerek ilgili agagtan yeni bir
agac uretilmektedir. Bu islem, Yas degeri 0’a esit olan her bir agag¢ i¢in LSC kez
tekrarlanarak s6z konusu agaglarin her birinden LSC farkli yeni agag tiretilir. Ormandaki
sifir yasli mevcut agag sayisinin M degerine esit oldugu kabul edilsin. Bu durumda, yerel

tohumlama fazinda tretilecek toplam yeni aga¢ sayist M - LSC degerine esit olacaktir.

Denklem (2.166)’da L“"(k), popiilasyondaki t. agacin a. tohumunu temsil etmektedir.

Adim 4: Yeni agaglarin uygunluk hesabi agsagidaki gibi gergeklestirilir:

j2zkn

%%X(k)-ﬂ“”(k)e N

0<n<LN-1

fit (L (k)) = max {

2
] (2.167)
a«=12,.,LSC; t=12,..T

Admm 5: L“Y(k) ile ifade edilen yeni iiretilmis agaclar popiilasyona eklenir. Boylece,
ormandaki toplam agag sayis1 T = (alan sinirt) + M - LSC degerine ulasir. Sonrasinda,
yeni lretilen agaclarin Yas degerleri 0 yapilirken, geriye kalan popiilasyon iiyelerininki 1

artirilir.

Adim 6: Yaslar1 hayat siiresi parametresinden biiyiik olan yash bireyler, aday
popiilasyonun belirli bir bolimiinii olusturmak {izere gilincel aga¢ popiilasyonundan

cikarilir.

Adim 7: hayat siiresi parametresinden kiigiik veya bu parametreye esit degerde yasa sahip
olduklart i¢in ilk eleme asamasimi atlatan diger popiilasyon iiyeleri ise, uygunluk
degerlerine gore siralanir. Siralama isleminden sonra, alan siniri disinda kalan agaglar
varsa, ilgili agaclar aday popiilasyonun geriye kalan boliimiinii olusturmak iizere
ormandan cikarilir. Bu islem sayesinde maksimum popiilasyon boyutunun alan sinirt
degerini agsmas1 dnlenmektedir. Bir bagka deyisle, ormandaki agac¢ sayis1 T < alan sinir

olacak sekilde ayarlanmaktadir.
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Adim 8: Aday popiilasyon liyelerinin belirli bir yilizdesi se¢ilir. S6z konusu ylizde degeri,
optimizasyon islemi 6ncesinde tanimlanmis olan transfer orant parametresi tarafindan
belirlenmektedir. Daha sonra, aday popiilasyondan se¢ilmis olan her bir agag, ormanin
uzak bolgelerinde yeni agaclar iiretmek amaciyla kiiresel tohumlama islemine tabi

tutulur. Eger secilen agag vektorleri ve bu agaglarin toplam sayisi sirastyla C¥ (k) ve B

ile sembolize edilecek olursa, s6z konusu agag vektorlerine uygulanan kiiresel tohumlama
islemi asagidaki gibi ifade edilebilir:

G (k)= flip (C”(k), GSC) , p=12,..B (2.168)

0<k<N-1

Burada  flip (C¥(k), GSC), C¥ (k) =[ b (0), b¥’(@),...,.b» (N -1), Age"” ]
0<k<N-1

seklinde tanimlanan f. aday agac¢ vektoriiniin GSC farkli boyutunun isaretini ters

cevirmektedir. S6z konusu boyutlar, O<k<N-1 indis araliginda rastgele
belirlenmektedir. G (k) ise, kiiresel tohumlama fazinda iiretilmis olan f. yeni agaci

temsil etmektedir. Uretilen yeni agaglar daha sonra ana popiilasyona eklenir. Boylelikle,
ormandaki aga¢ sayisinin maksimum degeri (alan sinirt) + B olur. Buna gore, kiiresel
tohumlama fazinin ardindan popiilasyondaki giincel agag¢ sayis1 T < (alan sinirt) + B
seklinde tanimlanabilir. 8. Adimin son islemi olarak, popiilasyona yeni eklenen B adet

agacin her birinin yas1 0 yapilir.

Adim 9: Popiilasyon tiyeleri uygunluk degerlerine gore siralanarak giincel en 1y1 agag
bulunur. Daha sonra, 0 ana kadar elde edilen en iyi ¢oziime karsilik gelen giincel en iyi
agacin gelecek iterasyonlarda yasi sebebiyle popiilasyondan atilmasinin 6niine gegmek

i¢in, s6z konusu agacin yas degeri 0’a esitlenir.

Adim 10: DFOA-SLM stratejisinde durdurma kriteri olarak belirlenen maksimum
uygunluk hesabi1 sayisina (NFC) ulagilmigsa, algoritma durdurulur. Aksi takdirde,
optimizasyon islemine Adim 3’ten devam edilir. DFOA-SLM teknigine ait akis
diyagrami Sekil 2.24°te verilmistir.
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. Rastgele pozisyonlarda alan limiti sayisinda agag Uret
. Baslangi¢ poplilasyonunda yer alan agaglarin yaslarini sifira esitle
. Her bir agacin uygunluk degerini Denklem (2.165) vasitasiyla hesapla

Agag¢ numarasl igin saya¢

>
” t=1
H
> Yas=0?
E
Tohum numarasi igin sayag
a=1

v

t numarali agacin « numaral tohumunu
Denklem (2.166) vasitasiyla Uret

A

Yeni agaglarin uygunluk degerlerini Denklem (2.167) vasitasiyla hesapla
Uretilen yeni agaglan popiilasyona ekle

Yeni agaglarin yaslarini sifira esitle

Geriye kalan poptilasyon Uyelerinin yaslarini bir artir

. Yaslari hayat siiresi parametresinden biyuk olan yagli tiyeleri gtincel agag populasyonundan gikar
. Geriye kalan bireyleri uygunluk degerlerine gore siraladiktan sonra alan limiti diginda kalan Gyeleri de poptilasyondan gikar
. Yasli bireyleri ve alan limiti disinda kalan yeleri birlestirerek aday aga¢ populasyonu olustur

v

Aday poplilasyonun ylizde transfer orani
kadanni seg

v

Segilen agaglar igin sayag
B=1

v

Segilen B numarali agagtan yeni bir agag tretmek igin, ilgili agaca
Denklem (2.168) vasitasiyla kirresel tohumlama islemi uygula

. Yeni agaglari ana poptlasyona ekle
. Yeni eklenen B tane agacin her birinin yagini sifira esitle

v

. Populasyon tyelerini uygunluk degerlerine gore sirala
. Glncel en iyi agacin yasini sifira esitle

Durdurma kriteri

saglandi mi?

En iyi aga¢ pozisyonunu
goster

Sekil 2.24. DFOA-SLM tekniginin akis diyagrama.




3. BOLUM

SIMULASYON CALISMALARI

3.1. Giris

Bu boliimde, WOLA-OFDM igin gelistirilmis olan DSO-PTS ve DSO-SLM, LC-GFDM
icin gelistirilmis olan CSO-PTS ve CSO-SLM ve son olarak UFMC igin gelistirilmis olan
DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-PTS, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM
tekniklerinin performanslari, genis kapsamli simiilasyon c¢aligmalar1 vasitasiyla
degerlendirilmistir. S6z konusu degerlendirmelerde, {i¢ temel performans kriteri baz

alinmistir:
1. PAPR diisiirme performansi
2. Giig spektral yogunlugu (PSD) performanst
3. Bit hata oran1 (BER) performansi

Yapilan performans degerlendirmelerinin yam sira, gelistirilmis olan PAPR diisiirme
yontemleri hesaplama karmasikliklari bakimindan da analiz edilmistir. Bu amagla, klasik
PTS ve klasik SLM de dahil olmak iizere her bir PAPR diisiirme yontemi i¢in, uygulanmig
oldugu dalga formunda meydana getirdigi karmasiklik artisin1 net bir sekilde ortaya

koyan, ayrintili bir matematiksel analiz gergeklestirilmistir.

3.2. WOLA-OFDM Dalga Formunda PAPR Diisiirme

Bu boliimde, oncelikle DSO-PTS ve DSO-SLM stratejilerinin WOLA-OFDM dalga
formundaki performanslari incelenmistir. Bu amagla DSO-PTS igin klasik PTS yontemi,

DSO-SLM igin ise klasik SLM yontemi karsilagtirma amagli kullanilmistir. S6z konusu
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klasik PAPR diislirme yontemlerinin yani sira, her iki strateji de, literatiirde mevcut etkili
PAPR diisiirme teknikleri arasinda yer alan GreenOFDM [134] yontemi ile farkli
arastirma sayilar1 i¢in karsilastirilmistir. Son olarak DSO-PTS ve DSO-SLM teknikleri
birbirleriyle de kiyaslandiktan sonra ilgili tekniklerin performans analizi tamamlanmistir.
Performans analizinin tamamlanmasinin ardindan s6z konusu teknikler i¢in ayrintili bir

karmasiklik analizi gergeklestirilerek boliim sonlandirilmistir.

Klasik PTS ve DSO-PTS tekniklerinde, herhangi bir WOLA-OFDM sembolii i¢in

gerceklestirilen her bir arastirmada, bl = [b(o) b® ..., b;v’l)] seklinde ifade edilen faz

dizilerinden rastgele bir adet iiretilmekte olup, iiretilen toplam faz dizisi sayisi, SN
parametresi ile ifade edilen toplam arastirma sayisina esit olmaktadir. Klasik SLM, DSO-
SLM ve modifiye edilmis bir SLM tiirii olan GreenOFDM tekniklerinde ise, herhangi bir
WOLA-OFDM sembolil icin iiretilen faz dizileri,

b = [b(“) b ... bW ] , u=0,1...,U -1 seklinde tanimlanmakta olup, yine her bir

ot BmareBn N
arastirmada rastgele bir adet faz dizisi liretilmektedir. Ancak toplam faz dizisi sayis1 bu
kez U parametresi tarafindan belirlenmektedir. Diger bir ifade ile, SLM tabanli klasik
PAPR diisiirme tekniklerindeki arastirma sayist SN = U olmaktadir. Bu béliimde, s6z
konusu PTS ve SLM tabanli PAPR diistirme stratejileri arasinda farkli arastirma sayilari
icin yapilacak olan karsilastirmalarda herhangi bir karisikliga izin vermemek igin, ilgili
stratejilerin arastirma sayisini ifade ederken sadece SN parametresi kullanilacaktir. Bu
boliimde gergeklestirilmis olan simiilasyon ¢aligmalarina ait parametre degerleri Tablo

3.1°de verilmistir.

Tablo 3.1. Simiilasyon parametreleri.

Alt tasiyici sayisi N =32
WOLA-OFDM sembollerinin sayis1 | M =16
Modiilasyon tiirii 4-QAM
FFT boyutu 256
Ornekleme frekansi 3.84 MHz
HPA modeli SSPA
Pencere tiirii Diiz tepeli rrc penceresi
Ortiisme uzantis1 boyutu W=8
Dongiisel onek uzunlugu CP=24
Alt blok sayist V=16
Ust drnekleme faktorii L=8
Kanal modeli AWGN
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3.2.1. DSO-PTS Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.1°de, PAPRo [dB] — CCDF grafiginden faydalanarak, DSO-PTS tekniginin PAPR
diisiirme performansi, farkli SN degerleri icin analiz edilmistir. S6z konusu teknige ait
PAPR egrileri sirastyla 4, 16, 64 ve 256 arastirma sayilari i¢in elde edilmistir. Ayrica,
DSO-PTS teknigi ile elde edilen PAPR iyilesmesini net bir sekilde gérebilmek amaciyla,
orijinal WOLA-OFDM sinyaline ait PAPR egrisi de grafige eklenmistir. Sekil 3.1’den
acikca goriildiigii gibi, orijinal sinyalin PAPR degeri, DSO-PTS teknigi ile 6nemli 6l¢ilide
distiriilmiistiir. Beklenildigi lizere SN degerindeki artisla birlikte, s6z konusu teknigin
PAPR diisiirme performansi da yiikselmektedir. Ornegin CCDF = 107 degeri i¢in, orijinal
sinyalin PAPR degeri 11.27 dB olurken, DSO-PTS tekniginin SN = 4 i¢cin PAPR degeri
8.49 dB’ye esit olmaktadir ve arastirma sayisinin 4’ten 256’ya kadar artirilmasiyla

birlikte, DSO-PTS tekniginin PAPR degeri 8.49 dB’den 5.80 dB’ye kadar diismektedir.

100 O L P TR SSSSany T
g \“ N !m“ ‘e%‘ —©— Orijinal
A 5 \\,‘ —B— DSO-PTS, SN=4
N iy ‘o° —4A— DSO-PTS, SN=16
AV,
& N . Sy | —©—DSO-PTS, SN=64
\ ~‘° —%— DSO-PTS, SN=256
= P N Q
mo Y )
& 1 0—1 - \ A i \ B
< \ 3
9\_ N AV \
Q
04 O AV ®
% \ AV, \
o O
= O O ®
9_/ A
I 5 AV, ]
8 102 | ® 7
A AV ®
3) \
Ay ]
A\ ]
AN \
o ®
A\ R K
1073 L o ¢ L I L L X
4 5 6 7 8 9 10 " 12
PAPR 0 [dB]

Sekil 3.1. DSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilar1 i¢cin PAPR diisiirme
performansi.

Sekil 3.2’de DSO-PTS teknigi, geleneksel PTS ve GreenOFDM yontemleri ile iki farkl
arastirma sayist icin PAPR diisiirme performansi bakimindan karsilastirilmistir. S6z

konusu arastirma sayilari, sirastyla 32 ve 64 olarak belirlenmistir. Sekil 3.2°ye gore
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DSO-PTS teknigi, hem 32 hem de 64 arastirma sayilari i¢in klasik PTS ve GreenOFDM
yontemlerinden daha iyi performans gdstermektedir. Iletim sinyallerinde PAPR
bliylimesine yol acan sembol Ortiismelerinin hem PTS hem de GreenOFDM
yontemlerinde hesaba katilmamasi sebebiyle, WOLA-OFDM i¢in o6zel olarak
gelistirilmis olan DSO-PTS teknigi s6z konusu iki yontemi de biiyiik bir farkla geride
birakmistir. Ornegin, CCDF = 107 referans noktasi olarak secilirse, PTS, GreenOFDM
ve DSO-PTS tekniklerinin PAPR degerleri, 32 arastirma igin sirasiyla 8 dB, 7.48 dB ve
6.67 dB olurken, 64 arastirma ig¢in sirasiyla 7.83 dB, 7.20 dB ve 6.31 dB’ye esit
olmaktadir. Bu sonucglara gore, DSO-PTS teknigi ile PTS ve GreenOFDM metotlari
tizerinden 32 arastirma i¢in sirasiyla 1.33 dB ve 0.81 dB’lik kazanglar elde edilirken, s6z
konusu PAPR kazanglari, arastirma sayisinin 32°den 64’e artirilmasiyla birlikte sirasiyla

1.52 dB ve 0.89 dB degerlerine yiikselmektedir.
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Sekil 3.2. PTS, GreenOFDM ve DSO-PTS tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslarinin farkli arastirma sayilari igin karsilastirilmasi.

Sekil 3.3’te, PTS, GreenOFDM ve DSO-PTS tekniklerinin, SSPA ile kuvvetlendirme
yapilan WOLA-OFDM sinyalinin gii¢ spektral yogunlugu iizerindeki etkileri, SSPA’nin
farkli giris geri gekme (IBO) degerleri icin incelenmistir. Burada IBO degerleri 4 dB ve

5 dB olarak segilirken, aragtirma sayist ve SSPA’nin diizgiinliik katsayist (p) degerleri
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sirastyla SN = 16 ve p = 0.5 olarak belirlenmistir. Sekilden de agikca goriilecegi iizere,
her bir IBO degeri icin, en yiiksek yan lob seviyesine sahip olan yontem geleneksel PTS
olurken, en diisiik yan loblar DSO-PTS teknigi ile elde edilmistir. Ornegin IBO = 5 dB
icin PTS, GreenOFDM ve DSO-PTS tekniklerine ait yan lob seviyeleri sirasiyla yaklasik
olarak —46.2 dB, —51.6 dB ve —53.8 dB degerlerine esit olmaktadir. DSO-PTS teknigi ile
daha diisiik yan loblar elde edilmesinin temel sebebi, s6z konusu teknigin diger
yontemlere gore daha iyi PAPR diisiirme performansina sahip olmasidir. Ciinkii, bir
sinyalin PAPR degeri ne kadar ¢ok diisiiriiliirse, o sinyal SSPA tarafindan o kadar az
bozulmaya ugrar. Bunun sonucunda da daha diisiik yan lob seviyeleri elde edilir. Diger
taraftan, IBO degerindeki artis SSPA’nin ¢alisma noktasint doyum bolgesinden dogrusal
bolgeye dogru kaydirdigi i¢in, sinyaller daha az bozulmayla kuvvetlendirilmis olup,
sinyal bozulmalarinin sebep oldugu yiiksek yan lob seviyeleri, ancak dogrusal HPA ile

elde edilebilen en diisiik yan lob seviyesine dogru bastirilmistir.

0 - | | ,

-20 -

“l“ |L¥]
Tt
TR L
1 ,.““
-30 - i i )
! J I “",‘
-40 - i =

50 - ¢ Dogrusal HPA y \k n

60 ! I I I I I I
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2

Frekans [MHz]

‘ ‘f GreenOFDM|

PSD [dB]

Sekil 3.3. PTS, GreenOFDM ve DSO-PTS tekniklerinin WOLA-OFDM dalga formunun
gii¢ spektral yogunlugu tizerindeki etkileri.
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3.2.2. DSO-SLM Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.4’te, arastirma sayisindaki degisimin, DSO-SLM tekniginin PAPR diisiirme
performansini nasil etkiledigini gdzlemleyebilmek amaciyla, SN parametresinin degeri
4’ten 256’ya kadar kademeli olarak artirilmistir. SN degerindeki s6z konusu kademeli
artisin, DSO-SLM tekniginin PAPR diislirme performansinda saglamis oldugu gelisim
Sekil 3.4’te net olarak goriilmektedir. Sekilden de goriildiigii gibi arastirma sayisi ne
kadar ¢ok artirilirsa, orijinal sinyalin PAPR degeri o kadar fazla iyilesmektedir. Cilinkii
SN degerinin biiyiik se¢ilmesi, daha fazla sayida faz dizisi ve buna bagl olarak da daha
cok alternatif iletim sinyali {iretilecegi anlamina gelmektedir. Alternatif iletim sinyali
sayisindaki artigla birlikte, daha diisiik PAPR degerine sahip sinyal elde etme olasiligi da
artacagi icin SN degerindeki artig, ayn1 zamanda DSO-SLM performansinin da artmasina
neden olacaktir. Sekil 3.4’te, SN = 4, SN =16, SN = 64 ve SN =256 arastirma sayilar1 i¢in
DSO-SLM tarafindan CCDF = 10®'te elde edilen PAPR degerleri sirasiyla 8.31 dB,
6.83 dB, 6.04 dB ve 5.52 dB’ye esittir.
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Sekil 3.4. DSO-SLM tekniginin farkli arastirma sayilar1 i¢cin PAPR diisiirme
performansi.
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Sekil 3.5°te, SLM, GreenOFDM ve DSO-SLM tekniklerinin PAPRo [dB] — CCDF egrileri
hem 32 hem de 64 arastirma sayisi i¢in elde edilmistir. Sekilden de acik¢a goriildiigi
lizere, arastirma sayisinin iki katina ¢ikarilmasi her bir teknikte belirli bir oranda PAPR
iyilesmesine neden olurken, DSO-SLM teknigi her iki arastirma sayist i¢in de SLM ve
GreenOFDM tekniklerine biiyiik bir fark atarak en diisitk PAPR seviyesine ulagan yontem
olmustur. Ornegin, CCDF = 107 referans alindiginda, 32 arastirma sayis1 i¢in SLM ve
GreenOFDM yontemleri sirasiyla 7.96 dB ve 7.48 dB PAPR degerlerine ulasirken, ayni
arastirma sayisi i¢in DSO-SLM teknigi, ilgili yontemlere sirasiyla 1.59 dB ve 1.11 dB
fark atarak 6.37 dB PAPR degerine ulasmistir. Sekil 3.5’te gbze ¢arpan bir diger nokta
ise, SN degerindeki artisla en ¢ok iyilesme kaydeden yontemin de yine DSO-SLM
yontemi olmasidir. Bu da SN degeri artirildik¢a, DSO-SLM tekniginin diger yontemlerle
arasindaki farki daha da agmasina neden olmaktadir. Ornegin CCDF = 10’te, SN = 32
icin DSO-SLM ile SLM arasindaki PAPR farki 1.59 dB olurken, SN = 64 i¢in bu fark
1.73 dB’ye ¢ikmaktadir.
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Sekil 3.5. SLM, GreenOFDM ve DSO-SLM tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslarinin farkli aragtirma sayilari i¢in karsilagtirilmasi.
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Sekil 3.6’da, SLM, GreenOFDM ve DSO-SLM teknikleri ile PAPR diisiirme islemi
uygulanmasi sonucu elde edilen WOLA-OFDM sinyallerinin PSD egrileri, SSPA’nin
4 dB ve 5 dB IBO degerleri i¢in elde edilerek, her bir teknigin SSPA kaynakli spektral
biiylimeleri bastirma orani incelenmistir. Bunun haricinde, herhangi bir bozucu etkiye
sahip olmayan dogrusal HPA ile kuvvetlendirilmis WOLA-OFDM sinyalinin PSD egrisi
de karsilastirma amagli eklenmistir. Bu simiilasyonda, SSPA’ya ait bir diger parametre
olan diizgiinliik katsayisi p = 0.5 olarak belirlenirken, arastirma sayis1 SN = 16 olarak
tayin edilmistir. Sekil 3.6’ya gore, her bir IBO degeri i¢in, SSPA ile kuvvetlendirilmis
WOLA-OFDM sinyalinin yan loblari, DSO-SLM teknigi ile diger yontemlere oranla
daha fazla bastirilmistir. Ornegin IBO = 4 dB igin DSO-SLM ile klasik SLM ve
GreenOFDM yontemlerinin yan lob seviyeleri arasinda sirastyla 10.73 dB ve 5.59 dB
kadarlik farklar olusurken, IBO = 5 dB i¢in s6z konusu yan lob seviyesi farklari sirasiyla

6.70 dB ve 2.60 dB degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.6. SLM, GreenOFDM ve DSO-SLM tekniklerinin WOLA-OFDM dalga
formunun gii¢ spektral yogunlugu tizerindeki etkileri.
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3.2.3. DSO-PTS ve DSO-SLM Tekniklerinin Karsilastirilmasi

Sekil 3.7’de, DSO-PTS ve DSO-SLM tekniklerinin 4, 16, 64 ve 256 arastirma sayilari
icin elde edilen PAPRo [dB] — CCDF egrileri karsilastirilmistir. Sekilden de agikca
goriildigii tizere, DSO-SLM teknigi, DSO-PTS teknigini her bir arastirma sayisinda net
bir bigcimde geride birakarak daha iistiin bir PAPR diislirme performansi sergilemistir.
Ozellikle SN = 64 ve SN = 256 arastirma sayilarinda, iki yontem arasindaki performans
farki ¢ok daha belirgin bir hal almistir. Ornegin, her iki yontemin CCDF = 1073
seviyesinde farkli arastirma sayilari i¢in elde etmis oldugu PAPR degerleri dikkate
alinacak olursa, SN = 4, SN =16, SN = 64 ve SN = 256 arastirma sayilar1 i¢in DSO-PTS
ve DSO-SLM teknikleri tarafindan ulasilan PAPR degerleri arasindaki farklar sirastyla
0.18 dB, 0.23 dB, 0.27 dB ve 0.28 dB degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.7. DSO-PTS ve DSO-SLM tekniklerinin PAPR diislirme performanslarinin farkl
arastirma sayilari i¢in karsilastirilmast.

Sekil 3.8’de, DSO-PTS ve DSO-SLM teknikleri, SSPA’nin yiikksek PAPR’l1 sinyaller
tizerindeki bozucu etkisinin sebep oldugu spektral biiylimeleri bastirma oranlar
bakimindan kiyaslanmistir. S6z konusu kiyaslama, 4 dB ve 5 dB olmak iizere iki farkli

IBO degeri igin gergeklestirilmistir. Sekil 3.8’de yer alan PSD egrilerinin yan 1ob
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seviyelerine dikkat edilecek olursa, DSO-PTS teknigine oranla daha iyi bir PAPR
diisiirme performansina sahip olan DSO-SLM teknigi ile spektral biiyiimelerin biraz daha
fazla bastirilabildigi kolayca goriilecektir. IBO = 4 dB i¢in DSO-PTS ve DSO-SLM
tekniklerine ait yan lob seviyeleri arasinda kayda deger bir fark meydana gelirken,
IBO = 5 dB oldugunda ise so6z konusu yoOntemlerin PSD egrileri birbirlerine
yakinlastigindan dolay1 aralarindaki seviye farki oldukc¢a azalmaktadir. Ornegin,
DSO-PTS ve DSO-SLM teknikleri ile IBO =4 dB ve IBO =5 dB i¢in elde edilen yan lob
seviyeleri arasindaki farklar sirasiyla 2.37 dB ve 0.40 dB degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.8. DSO-PTS ve DSO-SLM tekniklerinin PSD performanslarinin farkli IBO
degerleri i¢in karsilastirilmas: (p = 0.5, SN = 16).

Sekil 3.9’da, DSO-PTS ve DSO-SLM tekniklerinin bit hata oran1 bagarimlari, sirasiyla
3dB, 4 dB ve 5 dB IBO degerleri i¢in kiyaslanmigtir. SSPA ile kuvvetlendirme yapilan
herhangi bir iletim sinyalinin PAPR degeri ne kadar fazla olursa, s6z konusu sinyal SSPA
tarafindan o kadar fazla bozulmaya maruz birakilacak olup, alicida bilgi verisinin elde
edilmesi de o derecede zorlasacaktir. Bunun sonucunda da BER degerinde yiikselmeler
meydana gelecektir. Buna gore, SSPA gibi dogrusal olmayan bir kuvvetlendiricinin
kullanildig1 bir vericide, iletim sinyalinin PAPR degeri ne kadar ¢ok diisiiriiliirse, BER
performansi da o kadar artacaktir. Bu nedenle, PAPR diislirme performansi DSO-PTS
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teknigine gore daha iyi olan DSO-SLM tekniginin BER sonuglart da Sekil 3.9’da
goriildiigii gibi her bir IBO degeri igin belitli derecede daha iyi ¢ikmustir. Ornegin, 18 dB
isaret/giiriiltli oran1 (SNR) degeri icin elde edilen BER sonuglar1 dikkate alinacak olursa,
IBO =3dB, IBO =4dB ve IBO =5 dB i¢in s6z konusu teknikler arasinda olusan BER
farklar sirastyla 0.62x1073, 1.0x10™ ve 0.56x107° degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.9. DSO-PTS ve DSO-SLM tekniklerinin BER performanslarmin farkli IBO
degerleri i¢in karsilastirilmasi (p = 0.5, SN = 256).

3.2.4. Karmasikhk Analizi

Bu béliimde, sirasiyla PTS, DSO-PTS, SLM, DSO-SLM ve GreenOFDM tekniklerinin
karmasik ¢arpim ve karmasik toplam sayilar1 bakimindan hesaplama karmasiklig1 analizi
yapilmistir. LN-noktali bir IFFT islemi, (LN / 2)log2(LN) sayida karmasik garpim ve
LNIlog2(LN) sayida karmasik toplam islemleri gerektirmektedir [135]. Tek bir WOLA-
OFDM sembolii icin, V sayida alt blogu bulunan geleneksel PTS yonteminde
gerceklestirilen toplam IFFT islemi sayisi da V’ye esit oldugundan dolay1, M adet sembol
i¢cin s6z konusu yontemde ihtiya¢ duyulan karmasik ¢arpim ve karmasik toplam sayilari
sirastyla (MVLN / 2)log2(LN) ve MVLNIog2(LN) degerlerine esit olacaktir. Ek olarak, M
adet sembol vektorii igeren WOLA-OFDM sisteminde minimum PAPR’l1 iletim sinyalini
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elde etmek amaciyla faz rotasyon isleminin hemen ardindan gergeklestirilen alt bloklarin
toplanmast islemi i¢in M(SN)(V—1)LN adet karmasik toplama daha ihtiyag
duyulmaktadir. Klasik PTS yonteminin nihai karmasikligi, karmagik ¢arpim ve karmasik

toplam sayilar1 bakimindan asagidaki gibi ifade edilebilir:

N, =(MVLN /2)l0g, (LN) (3.1)
Mg, = MVLN log, (LN) + M (SN)(V ~D)LN (3.2)

Burada n__ ve n

carp hop » SIrastyla karmagik ¢arpim ve karmagik toplam sayilarini sembolize

etmektedir.

DSO-PTS tekniginde, WOLA-OFDM iletim sinyalinde fazladan PAPR biiyiimesine
neden olan sembol ortiismelerini de hesaba katmak amaciyla, o an i¢in optimize edilmekte
olan giincel semboliin 6n uzantisi, optimize edilmis bir 6nceki semboliin arka uzantisi ile
ortiistiiriiliir. S0z konusu ortiistiirme islemi, PAPR diislirme islemi boyunca, ilk WOLA -
OFDM sembolii hari¢ her bir sembol i¢in SN kere tekrarlanir. Bu nedenle DSO-PTS
tekniginde, klasik PTS yonteminden farkli olarak (SN)W(M—1) adet daha fazla karmasik
toplama ihtiyag duyulmaktadir. Buna gore, DSO-PTS tekniginde ihtiya¢ duyulan

karmasik carpim ve karmagik toplam sayilar1 agagidaki gibi olmaktadir:

Neary = (MVLN /2)log, (LN) (3.3)

N = MVLN log, (LN) + M (SN)(V ~L)LN +(SN)W (M -1) (3.4)

SLM yonteminde ilk olarak, PAPR diisiirme amagli SLM girisine verilen N-uzunluklu
sembol vektorii, her biri N uzunlugunda olan SN adet faz dondiiriilmiis veri dizisi tiretmek
amaciyla rastgele tiretilmig SN farkli faz dizisiyle ¢arpilir. Elde edilen faz dondiiriilmiis
veri dizilerinin her biri iist 6rnekleme islemine tabi tutularak LN uzunluguna ¢ikarildiktan
sonra IFFT isleminden gegirilir. Son olarak, IFFT ¢ikislarindan elde edilen SN farkli aday
sinyal arasindan en diisiik PAPR degerine sahip olani secilir. Buna gore, SLM
yonteminde ihtiya¢ duyulan IFFT islemi sayisinin SN degerine esit olmast ve IFFT

girislerine uygulanan veri dizilerinin her birinin LN uzunlugunda olmasi sebebiyle, s6z
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konusu yontemin M sembollii WOLA-OFDM sistemine uygulanmasi durumunda ihtiyag

duyulacak karmasik ¢arpim ve karmasik toplam sayilar1 asagidaki gibi olacaktir:

=M (SN)(LN /2) log, (LN) (3.5)

nqarp
Ng, =M (SN)LN log, (LN) (3.6)

DSO-SLM tekniginde, sembol oOrtiismelerinin negatif etkisini ortadan kaldiran g¢ift
sembol optimizasyon prosediirii kKullanildigindan dolayi, klasik SLM yonteminde ihtiyag
duyulan karmasik toplam sayisina ek olarak (SN)W(M—1) adet ekstra karmasik toplam
islemine gereksinim duyulmaktadir. Bu nedenle, s6z konusu teknigin karmasik ¢arpim ve

karmasik toplam sayis1 ifadeleri asagidaki gibi tanimlanmaktadir:

=M (SN)(LN /2) log, (LN) (3.7)

n(;arp
Moy =M (SN)LN log, (LN) +(SN)W (M —1) (3.8)

GreenOFDM [134] tabanli PAPR diisiirme isleminde, GreenOFDM girisine uygulanan
N-uzunluklu veri dizisinin SN adet kopyas1 alinarak ise baslanir. Veri dizisinin ilgili
kopyalari, her biri SN / 2 adet vektérden olusan iki gruba ayrilir. Arkasindan s6z konusu
iki grupta yer alan veri dizileri, rastgele iiretilmis N-uzunluklu faz dizileri ile ¢arpilir. Faz
rotasyon isleminin hemen ardindan iist 6rnekleme islemi de uygulanarak LN-uzunluklu
faz dondiiriilmiis veri dizileri elde edilir. 1ki ayr1 grupta yer alan sz konusu veri
dizilerinin her biri daha sonra IFFT iglemine tabi tutulur. GreenOFDM yonteminde tek
bir WOLA-OFDM sembolii igin gergeklestirilen toplam IFFT islemi sayisi
SN /2 + SN /2 = SN degerine esit oldugundan dolayi, ilgili yontemde M sayida sembol
icin s6z konusu IFFT islemlerinin gerektirdigi karmasik carpim ve karmasik toplam
sayilar1 sirastyla M(SN)(LN/2)log,(LN) ve M(SN)LNlog,(LN) degerlerine esit
olacaktir. IFFT islemleri tamamlandiktan sonra, birinci grup veri dizilerinden elde edilen
SN / 2 adet zaman domeni sinyallerinin her biri, ikinci grupta elde edilmis olan SN / 2
adet zaman domeni sinyal vektorleriyle tek tek toplanarak birbirinden farkli SN 2 / 4 adet
aday sinyal elde edilir. GreenOFDM yonteminde s6z konusu toplama islemini yerine
getirebilmek igin, M sembolli WOLA-OFDM sisteminde M (SN?/4)LN sayida

karmagik toplama daha ihtiya¢ duyulmaktadir. Buna gore, GreenOFDM yonteminin
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karmasik c¢arpim ve karmagik toplam sayis1 bakimindan hesaplama karmagiklig

asagidaki gibi olacaktir:

— M (SN)(LN /2)log, (LN) (3.9)

Nearp
Moo = M (SN)LN log, (LN) + M (SN?/ 4)LN (3.10)

Eger [135]’te oldugu gibi islem yiikii olarak 1 adet karmasik carpimin 4 adet karmasik
toplama esit oldugu kabul edilirse, PTS, DSO-PTS, SLM, DSO-SLM ve GreenOFDM
tekniklerinin genel karmasiklik ifadeleri, sadece karmasik toplam sayisi cinsinden

sirasiyla asagidaki gibi elde edilir:

Cors =4(MVLN /2)log, (LN) + MVLN log, (LN) + M (SN)(V ~1)LN

(3.11)
=3MVLN log, (LN)+M (SN)(V —1)LN
Coso_prs = 4(MVLN /2)log, (LN) + MVLN log,(LN) +M (SN)(V ~L)LN + (SN)W (M -1)
(3.12)
=3MVLN log, (LN)+ M (SN)(V —I)LN + (SN)W (M —1)
Cey =4M (SN)(LN /2)log,(LN) + M (SN)LN log,(LN)
(3.13)
= 3M (SN)LN log, (LN)
Coso_s = 4M (SN)(LN /2)log, (LN) +M (SN)LN log,(LN) + (SN)W (M —1)
(3.14)
=3M (SN)LN log, (LN) + (SN)W (M —1)
Coreenorom = 4M (SN)(LN /2)log,(LN) +M (SN)LN log,(LN) +M (SN?/ 4)LN
(3.15)

=3M (SN)LN log,(LN)+M (SN?/4)LN

Burada Cors, Cpso prs+ Coim s Coso_sim V€ Coreenorom Sirastyla PTS, DSO-PTS, SLM,

DSO-SLM ve GreenOFDM tekniklerinin genel karmasikliklarini temsil etmektedir.
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Ote yandan, Denklem (3.11-3.15)’te verilen karmasiklik ifadelerinin niimerik olarak
hesaplanmasinin ardindan herhangi bir teknigin baska bir teknik iizerinde saglamis
oldugu karmasiklik azaltma ya da artirma oranini hesaplayarak s6z konusu iki teknigi
hesaplama karmagikliklar1 bakimindan kiyaslamak miimkiindiir. Ornegin X tekniginin
kendisinden daha karmasik olan Y teknigi lizerinde saglamis oldugu hesaplama

karmasiklig1 azaltma oran1 (CCRR) asagidaki sekilde hesaplanabilmektedir:

_ X'in Karmagikligi
Y 'nin Karmasikligi

CCRR = (1 jxlOO (3.16)

X tekniginin kendisinden daha az karmasikliga sahip olan Z teknigi iizerinde saglamis

oldugu hesaplama karmasikligi artirma orani (CCIR) ise su sekilde hesaplanmaktadir:

X'in Karmagikligi
Z'nin Karmasikligt

CCIR :{ 1j><100 (3.17)

Tablo 3.2. DSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilar1 i¢in PTS yontemi {izerinde
saglamis oldugu CCIR degerleri.

Ar; :;:ll;rlna Yontem C CII?)'IA\:P:RI 09) Genel Karmasikhk CCIR
SN=32 ETS%-PTS 222(7) gg gg;i?z%?ii?% %0.109
woo (Do | e
SN =128 E)TS%-PTS éfgg gg gili;zf;ﬁgm %0.163
SN=256 E)gi)-PTS g:gg gg g;f;._pé?(l)%gggzz4 %0.178

Denklem (3.1-3.4)’ten de kolayca anlasilacagi lizere, DSO-PTS teknigi klasik PTS
yonteminde ihtiya¢ duyulan karmasik toplam sayisinda bir miktar artisa neden olurken,
s0z konusu iki teknigin karmagsik ¢arpim sayilari birbirine esit olmaktadir. Tablo 3.2°de,
farkli SN degerlerinde DSO-PTS tekniginin PTS yonteminde neden oldugu karmasiklik
artig oranlarini gosterebilmek amaciyla, her iki teknigin de dort farkli SN degeri igin genel
karmagikliklart niimerik olarak hesaplandiktan sonra, ilgili karmasiklik degerleri
kullanilarak her bir arastirma sayisi i¢in CCIR degeri elde edilmistir. Ayrica, s6z konusu

CCIR degerlerine karsilik DSO-PTS teknigi tarafindan PTS yonteminde saglanan
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performans iyilesmelerini gdsterebilmek i¢in, ilgili tekniklerin CCDF = 10"%’te elde etmis
olduklar1 PAPR degerlerine de aym tabloda yer verilmistir. Tablo 3.2°den agikca
goriilecegi  lizere, DSO-PTS teknigi, geleneksel PTS yoOnteminin hesaplama
karmagikliginda cok kiiglik bir artisa neden olarak ciddi bir PAPR iyilesmesi
saglayabilmektedir. Ozellikle yiiksek SN degerlerine dogru gidildikge, iki ydntemin
PAPR degerleri arasindaki fark gittikge acilmaktadir. Ornegin, DSO-PTS ile PTS
arasindaki PAPR farkini, sadece % 0.178°lik bir karmagsiklik artisina neden olarak

1.73 dB degerine kadar artirmak miimkiindiir.

Tablo 3.3. DSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilari igin GreenOFDM yoOntemi
tizerinde saglamis oldugu CCRR degerleri.

Ar;:;:ll;rlna Yontem C CII?)'IA:\P:R10‘3) Genel Karmasikhik CCRR
s |SEOEON |10 | oS08 | 5,
oveos | SEOFOM| 12005 | Comrne 1008 | .
ov=n | COmOEOM | 5048 | Comtu Z0HO0 | 31
o= | SEOEDM | ST106 | Comor G868 | 515

Tablo 3.3’te, DSO-PTS ve GreenOFDM tekniklerinin CCDF = 10~%’te 32, 64, 128 ve 256
arastirma sayilari i¢in elde etmis olduklart PAPR degerleri, her bir SN degeri i¢in niimerik
olarak hesaplanmig olan genel karmasiklar1 ve son olarak ilgili karmagiklik degerleri
kullanilarak elde edilen CCRR degerleri verilmigtir. DSO-PTS teknigi, SN degeri arttik¢a
GreenOFDM yontemi lizerinde artan oranda karmasiklik azalimi sagladigindan dolayz,
Tablo 3.2°de kullanilan CCIR yerine, Denklem (3.16)’da tanimlanmis olan CCRR
ifadesinden yararlanilmistir. Bu sekilde, DSO-PTS teknigi tarafindan GreenOFDM
yontemi lizerinde elde edilen karmasiklik azaltma oranlari, her bir SN degeri i¢in elde
edilmistir. Tablo 3.3’ten anlasilacag: tizere, DSO-PTS teknigi GreenOFDM yoOntemi
tizerinde olduk¢a yiiksek oranda karmasiklik azalmalari saglamakla kalmayip, ayni
zamanda her bir arastirma sayisi i¢in kayda deger PAPR iyilesmeleri elde etmektedir.
Ornegin, SN degerinin 32’den 256’ya artirilmastyla birlikte, DSO-PTS ve GreenOFDM
yontemleri arasindaki PAPR farki 0.81 dB’den 0.97 dB’ye ¢ikarken, DSO-PTS tekniginin
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GreenOFDM yontemi iizerinde saglamis oldugu CCRR degeri % 81.217°ye

ulagmaktadir.

Tablo 3.4. DSO-SLM tekniginin farkli arastirma sayilari igin SLM yoOntemi iizerinde
saglamis oldugu CCIR degerleri.

Ar;:;llll;na Yontem © CII:;'I‘\;P:RlO'3) Genel Karmasikhik CCIR
N=%2 | SN | 63708 | G = 3140568 | %0122
N=64 DSOS | 601 dn | Coma 6200735 | 012
N=128 | Do8 i XTL: g;:“g;; > agears | #0122
=256 |2l D g;Ls“;s_uj L oaroesar | 0122

Tablo 3.4’te, bu kez DSO-SLM teknigi ile SLM yontemi hesaplama karmagikliklart
bakimindan karsilastirilmistir. Cift sembol optimizasyon (DSO) prosediiriiniin klasik
SLM yonteminde neden oldugu karmasiklik artislarini hesaplamak igin, Denklem
(3.17)’de verilen CCIR ifadesinden yararlanilmistir. Bu amagla s6z konusu denklemde
pay ve payda kisimlarina sirastyla DSO-SLM ve SLM karmasikliklar gelecek sekilde her
bir aragtirma sayist i¢in CCIR degeri hesaplanmistir. Tablo 3.4°te de agik¢a gorildiigi
tizere, SN degerindeki artis, DSO-SLM tekniginin SLM yontemi {izerindeki PAPR
kazancinin 6nemli 6l¢iide yiikselmesine neden olurken, CCIR degeri % 0.122°de sabit
kalmistir. Ornegin, ¢ift sembol optimizasyon prosediirii sayesinde sadece % 0.122°lik bir
karmagsiklik artisiyla, geleneksel SLM yonteminde SN = 32, SN = 64, SN = 128 ve
SN = 256 arastirma sayilari igin sirasiyla 1.59 dB, 1.73 dB, 1.83 dB ve 1.95 dB PAPR
kazanclari elde edilmistir. Bu sonuglardan da anlasilacagi gibi, aragtirma sayisinin 32’den
256’ya kadar artirilmasi, PAPR kazancinda 0.36 dB’lik bir yiikselmeye neden olurken
CCIR degerinde herhangi bir artis meydana gelmemistir.

Tablo 3.5’te DSO-SLM tekniginin, kendisinden daha yiiksek bir hesaplama
karmagikligina sahip olan GreenOFDM yonteminde saglamis oldugu karmagsiklik
azaltma orani dort farkli arastirma sayisi icin elde edilmistir. Bunun yaninda her bir

arastirma sayisi igin sdz konusu iki yontemin CCDF = 10%’te ulasmis oldugu PAPR
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degerleri de tabloya eklenmis olup, SN degerindeki artisin PAPR diislirme performansi
ile karmasiklik degerlerinde meydana getirdigi degisimler birlikte degerlendirilmistir.
Tablo 3.5’te gorildiigii gibi, DSO-SLM teknigi tarafindan GreenOFDM yo6nteminde
saglanan hesaplama karmasiklig1 diisiirme orani, SN = 32 i¢in % 24.908 degerine esit
olurken, s6z konusu CCRR degeri, aragtirma sayisinin 256’ya ytikseltilmesiyle birlikte
yaklasik ti¢ katina ¢ikarak % 72.693 degerine ulagmustir. Diger taraftan SN = 32 i¢in
1.11 dB degerine esit olan PAPR kazanci SN =256’da 1.25 dB degerine ylikselmistir. Bu
sonuglara gore, GreenOFDM yerine DSO-SLM tekniginin tercih edilmesi, hem PAPR
diisiirme performansinda hem de hesaplama karmasikliginda 6nemli kazanglar elde

edilmesine sebep olacaktir.

Tablo 3.5. DSO-SLM tekniginin farkli aragtirma sayilari i¢in GreenOFDM ydntemi
tizerinde saglamis oldugu CCRR degerleri.

Arsaj;llr;na Yontem C CII?)IAZP:R10'3) Genel Karmagikhik CCRR
N=2  [OS5SM | 637d5 | Comoau = oiose | " 24508
oo SO (S8 (Gt 00 |
i |SOOEOM | 0518 | G0 | s
ez [SSORN| 87168 | Couror S0 | 7y

Tablo 3.6. DSO-SLM tekniginin farkli arastirma sayilart igin DSO-PTS y6ntemi tizerinde
saglamis oldugu CCIR degerleri.

ArSa:;I;llna Yontem (CCFE)'I‘\;P:R10‘3) Genel Karmagsikhk CCIR
N=32 Dl | eavis | < siembes | % 11059
w-oe (DTSR Coom o sn
SN=120 | 560 SLM | 57305 | Coman= L2ssipra | 27
e |B2OTTS 5o G Lowit T
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Son olarak Tablo 3.6’da, DSO-PTS ve DSO-SLM teknikleri hesaplama karmasikliklar
bakimindan birbirileriyle karsilastirilmistir. S6z konusu karsilagtirma, DSO-SLM
tekniginin DSO-PTS iizerinde farkli SN degerleri i¢in saglamis oldugu karmagiklik
artirma oranlar1 hesaplanarak gergeklestirilmistir. Tablo 3.6’da ilk dikkat ¢eken husus,
SN = 32 i¢in elde edilmis olan % —11.099’luk CCIR degeridir. DSO-SLM tekniginin
karmasikligi, s6z konusu SN degerinde, DSO-PTS tekniginin karmasikligindan daha az
oldugu i¢in, CCIR degeri negatif ¢ikmistir. Yani SN = 32 i¢cin DSO-SLM teknigi,
DSO-PTS tekniginin % 11.099’u kadar daha az karmasikliga sahip olmaktadir. Ancak
DSO-SLM tekniginin diisiik arastirma sayilarinda sahip oldugu bu avantaj, yliksek SN
degerlerinde ortadan kaybolmaktadir. SN = 32 i¢cin DSO-PTS teknigine gore % 11.099
daha az karmasiklia sahip olan DSO-SLM teknigi, arastirma sayisinin 256’ya
cikarilmasiyla birlikte DSO-PTS tekniginden % 45.373 daha fazla karmasikliga
ulasmaktadir. Ote yandan DSO-SLM teknigi, tabloda yer alan her bir SN degeri igin
DSO-PTS ile arasindaki PAPR farkini minimum 0.27 dB’de tutarak daha yiiksek PAPR

diisiirme performansi sergilemistir.

3.3. LC-GFDM Dalga Formunda PAPR Diisiirme

Bu boliimde ilk olarak, LC-GFDM dalga formu i¢in gelistirilmis olan CSO-PTS ve CSO-
SLM tekniklerinin performans analizi yapilmigtir. S6z konusu performans analizinde,
CSO-PTS teknigi PTS ile kiyaslanirken, CSO-SLM teknigi ise SLM yontemi ile
kiyaslanmistir. Kiyaslama amacl kullanilan klasik PTS ve klasik SLM yontemlerinin
haricinde, son yillarda gelistirilmis SLM tabanli modern bir PAPR diisiirme stratejisi olan
GreenOFDM [134] yo6ntemi, hem CSO-PTS hem de CSO-SLM teknigi ile
karsilastirilmistir. Performans analizinin son asamasinda ise bu kez CSO-PTS ve CSO-
SLM teknikleri birbirleriyle kiyaslanmigtir. Bahsi gecen performans karsilastirmalari,
farkli arastirma sayilar1 ve IBO degerleri i¢in gergeklestirilmistir. Performans analizi
tamamlandiktan sonra, her bir PAPR diisiirme yonteminin hesaplama karmasiklig1 elde
edilmis olup, ilgili yontemler arasinda hesaplama karmasikliklar1 bakimindan bir dizi

karsilastirmalar yapilmistir.

PTS ve CSO-PTS gibi PTS tabanli PAPR diistirme tekniklerinde herhangi bir GFDM

sembolii i¢cin optimum faz dizisi kombinasyonunu bulmak amaciyla gerceklestirilen SN

m ! m 1

sayida arastirmanin her birinde, b :[b(o) b®,..., bt 71)] seklinde tanimlanan faz
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faktorlerinin farkli bir kombinasyonu iiretilmektedir. Dolayisiyla, toplam arastirma
sayisina karsilik gelen SN parametresinin degeri, ayn1 zamanda rastgele iiretilen faz dizisi
kombinasyonlarinin sayisina esit olmaktadir. SLM, CSO-SLM ve GreenOFDM gibi SLM
tabanli PAPR diisiirme tekniklerinde ise, yine her bir arastirmada rastgele bir faz faktorii

kombinasyonu iiretilmektedir. Ancak bu tiir tekniklerde
b =[b§:g, béﬁ},...,bfn%_l] , u=0,1..,U -1 seklinde tanimlanan faz dizilerinden SN

sayida arastirma i¢in toplam U adet tiretilmektedir. Yani SN parametresinin SLM tabanli
PAPR diisiirme tekniklerindeki karsiligi U parametresi olmaktadir. Bu iki parametrenin
birbirine esdeger olmasindan dolayi, PTS ve SLM tabanli yontemler arasinda farkli
arastirma sayilar1 icin yapilacak olan karsilagtirmalarda herhangi bir karisikligin
yasanmamasl i¢in, aragtirma sayisi tek bir parametre ile ifade edilecektir. Bu amagla hem
PTS hem de SLM tabanli yOntemlerin arastirma sayisini temsilen SN parametresi
kullanilacaktir. Tablo 3.7°de, bu boliimde gerceklestirilmis olan simiilasyon ¢alismalarina

ait parametre degerleri yer almaktadir.

Tablo 3.7. Simiilasyon parametreleri.

Alt tasiyici sayist K=32
Ust 6rnekleme faktorii L=8
FFT boyutu 256
GFDM sembollerinin sayisi M=9
Modiilasyon tiirii 4-QAM
Ornekleme frekansi 3.84 MHz
Verici filtresinin tiirii rrc
Yuvarlanma (roll-off) faktorii a=0.9
HPA modeli SSPA
Kanal modeli AWGN
Alict filtresinin tiirli ZF

Alt blok sayisi V=8

3.3.1. CSO-PTS Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.10°da, CSO-PTS tekniginin PAPR diigiirme performansi sirasiyla 4, 16, 64 ve 256
arastirma sayilari i¢in incelenmistir. Sekilden de agikca goriilebilecegi lizere, CSO-PTS
tekniginin arastirma sayisindaki s6z konusu artislar, orijinal LC-GFDM sinyalinde

oldukca onemli miktarlarda PAPR iyilesmelerine neden olmustur. Ornegin,
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CCDF = 107 degeri dikey eksende referans noktasi olarak alinacak olursa, séz konusu
CCDF degerinde, orijinal sinyalin PAPR degerinin sadece 4 arastirma ile, 11.96 dB’den
9.34 dB degerine diisiiriildiigii goriilecektir. Arastirma sayisinin 256’ya kadar artirilmasi
durumunda ise, orijinal sinyalin PAPR degeri ilgili CCDF noktasinda 6.42 dB degerine
kadar distiriilebilmistir. Diger bir ifade ile, sadece 4 arastirma sarf ederek orijinal
sinyalde 2.62 dB kadarlik PAPR kazanci saglanmakta olup, arastirma sayisint SN = 4’ten
SN = 256’ya kadar artirarak s6z konusu kazan¢ miktarin1 2.62 dB den 5.54 dB degerine

ylkseltmek miimkiindiir.

0 guteiviviuiviuietetuivtute A g —
10 i SRS —o6— Orijinal
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Sekil 3.10. CSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilar1 i¢cin PAPR diisiirme
performansi.

Sekil 3.11°de, CSO-PTS tekniginin PAPR diigiirme performansi, PTS ve GreenOFDM
yontemleriyle 32 ve 64 arastirma sayilart i¢in karsilagtirilmistir. Sekilden de agikga
goriildiigii gibi, CSO-PTS teknigi her bir SN degeri igin belirgin PAPR farklar
olusturarak karsilastirilmis oldugu diger yontemler iizerinde net bir iistiinliik kurmustur.
CSO-PTS teknigi, iletim sinyallerinde PAPR biiyiimesine yol agan LC-GFDM vericisine
0zgii sembollerin toplanmasi islemi dikkate alinarak gelistirildigi i¢in, s6z konusu sembol
toplama isleminin dikkate alinmadig1 PTS ve GreenOFDM yo6ntemlerini rahatlikla geride
birakmugtir. Ornegin CCDF = 10%te CSO-PTS tekniginin PTS ve GreenOFDM
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yontemleri tizerinde SN = 32 i¢in saglamis oldugu PAPR kazanglar1 sirasiyla 1.82 dB ve
0.69 dB degerlerine esit olurken, aynt CCDF degerinde SN = 64 i¢in s6z konusu
yontemler iizerinde saglanan PAPR kazanglar1 sirasiyla 1.96 dB ve 0.70 dB degerlerine

esit olmaktadir.
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Sekil 3.11. PTS, GreenOFDM ve CSO-PTS tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslarinin farkli arastirma sayilari i¢in karsilastirilmasi.

Sekil 3.12°de, PTS, GreenOFDM ve CSO-PTS teknikleri tarafindan elde edilen yan lob
seviyeleri, sirasiyla 6 dB ve 8 dB olmak iizere iki farkli IBO degeri igin birbirleriyle
karsilagtirilmistir. Burada bir diger SSPA parametresi olan diizglinliik katsayis1 p = 1
degerine sabitlenirken, arastirma sayis1 SN = 256 olarak belirlenmistir. Sekilden de net
olarak gorildiigii tizere, her bir IBO degerinde en diisiik yan lob seviyesi, CSO-PTS
teknigi ile elde edilmistir. Bir bagka deyisle, yiiksek PAPR’11 iletim sinyalinin SSPA ile
kuvvetlendirilmesinden kaynaklanan spektral sizinti, en fazla CSO-PTS teknigi ile
bastirilmistir. Ornegin 6 dB IBO degerinde, PTS ve GreenOFDM yéntemleri kullanilarak
sirastyla —24.97 dB ve —29.71 dB yan lob seviyeleri elde edilirken, CSO-PTS teknigi ile
ayn1 IBO degerinde ulasilan yan lob seviyesi —37.48 dB degerine esit olmaktadir. Diger
taraftan, SSPA’da sinyal kuvvetlendirme islemi, yiiksek IBO degerlerinde daha az
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bozulmayla gergeklestirildigi i¢cin, IBO degerinin 6 dB’den 8 dB’ye artirilmasi, her bir

PAPR diisiirme isleminin yan lob seviyesinde belirli bir oranda diisiise neden olmustur.

0

' ' N s SSPA, PTS
— — —SSPA, GreenOFDM
SSPA, CSO-PTS
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-90 5
_100 1 1 1 1 1 1 1
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Sekil 3.12. PTS, GreenOFDM ve CSO-PTS tekniklerinin LC-GFDM dalga formunun gii¢
spektral yogunlugu tlizerindeki etkileri.

3.3.2. CSO-SLM Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.13’te, degisen SN degerlerinin CSO-SLM tekniginin PAPR diislirme
performansini nasil etkiledigini goézlemleyebilmek amaciyla, s6z konusu teknigin
PAPRo [dB] — CCDF egrisi sirasiyla 4, 16, 64 ve 256 arastirma sayilari icin elde
edilmistir. Sekilde goriildiigii gibi, SN degerindeki her bir artis, CSO-SLM tekniginin
PAPR diislirme performansinda belirli bir oranda yiikselmeye neden olmustur. Ciinkii her
bir arastirmada, rastgele bir faz dizisi denemesi ile daha diisiik PAPR degerine sahip
iletim sinyali elde edilmeye calisilmakta olup, bu denemelerin sayis1 (arastirma sayisi) ne
kadar fazla olursa, iletim sinyalinin PAPR degeri de o kadar fazla diistiriilebilmektedir.
Omegin CCDF = 10te SN = 4, SN =16, SN = 64 ve SN = 256 arastirma sayilar1 i¢in
CSO-SLM tarafindan orijinal sinyalde elde edilen PAPR iyilesmeleri sirasiyla 3.01 dB,
4.73 dB, 5.57 dB ve 6.09 dB degerlerine esit olmaktadir. Bu sonug¢lardan da anlasilacagi
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lizere, aragtirma sayisinin 4’ten 256’ya yiikseltilmesi, orijinal sinyalde elde edilen PAPR

tyilesmesinde 3.08 dB’lik bir artisa neden olmustur.

bbbt ¥ ¥ ¥ ¥ ¥ ¥ ¥ 17
10 . R —©— Orijinal
—&8— CSO-SLM, SN=4
—A— CSO-SLM, SN=16
—&— CSO-SLM, SN=64
—%— CSO-SLM, SN=256

-
o
N

CCDF(Pr[PAPR>PAPR 1)
3

1073

PAPR | [dB]

Sekil 3.13. CSO-SLM tekniginin farkli arastirma sayilar1 i¢cin PAPR diisiirme
performansi.

Sekil 3.14°te, SLM, GreenOFDM ve CSO-SLM tekniklerinin her birinin sirasiyla 32 ve
64 arastirma sayilari igin PAPRo [dB] — CCDF egrileri elde edilmis olup, ilgili tekniklerin
s0z konusu iki farkli arastirma sayisinda sergilemis olduklart PAPR diisiirme
performanslar karsilastirilmistir. Sekil 3.14’te elde edilen PAPR egrilerine gore, CSO-
SLM tekniginin gostermis oldugu istiin PAPR diisiirme performansi ile diger
yontemlerden net olarak ayrildig: goriilmektedir. SLM ve GreenOFDM yontemleri, her
iki arastirma sayisi i¢in de performans olarak CSO-SLM tekniginin oldukg¢a gerisinde
kalmislardir. Ornegin, SN = 32 arastirma sayis1 i¢in elde edilmis olan PAPR egrileri goz
oniine alindiginda, SLM, GreenOFDM ve CSO-SLM tekniklerinin CCDF = 10%’te elde
etmis olduklar1 PAPR degerleri sirasiyla 8.36 dB, 7.81 dB ve 6.73 dB olmaktadir. Bu
sonuglara gére CSO-SLM teknigi, en yakin rakibi olan GreenOFDM yontemine bile
1.08 dB fark atarak diger yontemlerden acik ara daha yiiksek bir PAPR basarimi elde

etmistir.
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Sekil 3.14. SLM, GreenOFDM ve CSO-SLM tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslarinin farkli arastirma sayilari i¢in karsilastirilmasi.

Sekil 3.15’te, SLM, GreenOFDM ve CSO-SLM tekniklerinin, SSPA kaynakli spektral
biiylimeleri ne kadar bastirabildiklerini gozlemleyebilmek amaciyla, ilgili tekniklerin her
biri i¢in gii¢ spektral yogunlugu egrisi elde edilmistir. SSPA’nin sirasiyla 6 dB ve 8 dB
IBO degerleri icin elde edilen séz konusu PSD egrilerinin yani sira, LC-GFDM
sisteminde dogrusal HPA ile bozunumsuz bir kuvvetlendirme gerceklestirilmesi
durumunda elde edilen PSD egrisi de SSPA’nin neden oldugu spektral biiyiimenin
goriilmesi acisindan Sekil 3.15°e eklenmistir. Bu simiilasyonda, SSPA’nin diizgiinliik
katsayis1 ve PAPR diisiirme tekniklerinin arastirma sayis1 sirasiyla p = 1 ve SN = 256
olarak belirlenmistir. CSO-SLM tekniginin diger yontemlere gore daha yiliksek olan
PAPR diisiirme performansi, s6z konusu teknigin gii¢ spektral yogunlugu performansina
da yansiyarak, her bir IBO degeri i¢in en diisiilk yan lob seviyesi elde etmesine yol
agmigtir. Ornegin IBO = 6 dB igin, CSO-SLM teknigi ile SSPA kaynakli spektral
bliytimeler, SLM ve GreenOFDM yontemlerine gore sirasiyla 18.18 dB ve 14.80 dB daha
fazla bastirilarak, —44.51 dB’lik en diisiik yan lob seviyesine ulagilmistir. Ayni sekilde
IBO = 8 dB i¢in, CSO-SLM teknigi ile —71.77 dB degerindeki en diisiik yan lob
seviyesine ulasilirken, SLM ve GreenOFDM yontemleriyle —54.81 dB ve —61.89 dB

seviyelerinin altina inilememistir.
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Sekil 3.15. SLM, GreenOFDM ve CSO-SLM tekniklerinin LC-GFDM dalga formunun
gii¢ spektral yogunlugu tizerindeki etkileri.

3.3.3. CSO-PTS ve CSO-SLM Tekniklerinin Karsilastirilmasi

Sekil 3.16’da, CSO-PTS ve CSO-SLM teknikleri, LC-GFDM dalga formundaki PAPR
basarimlar1 bakimindan birbirleriyle karsilagtirilmistir. Bu amagla, her iki teknigin de
sirasiyla 4, 16, 64 ve 256 arastirma sayilar1 i¢in PAPRo [dB] — CCDF egrileri elde
edilmistir. S6z konusu yontemlere ait PAPR egrileri arasindaki belirgin farklardan da
anlagilacagi lizere, CSO-SLM teknigi, her bir arastirma sayis1 i¢in CSO-PTS tekniginden
daha yiiksek PAPR diisiirme performansi sergilemistir. Ozellikle SN = 16’dan itibaren
yiiksek SN degerlerine dogru gidildikce iki yontem arasindaki performans farki daha da
artmis olup, SN = 256 arastirma sayisinda en iist seviyeye c¢ikmistir. Ornegin,
CCDF =10"%te, CSO-PTS ile CSO-SLM yéntemleri arasindaki PAPR farki, SN = 16 igin
0.36 dB’ye esitken, SN = 256 i¢in 0.55 dB degerine ulagsmustir.
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Sekil 3.16. CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinin PAPR diistirme performanslarinin farkli
arastirma sayilari i¢in karsilastirilmast.

Sekil 3.17°de, CSO-PTS ve CSO-SLM teknikleri, SSPA ile kuvvetlendirme yapilan LC-
GFDM iletim sinyalinin gii¢ spektral yogunlugu iizerindeki etkileri bakimindan farkli
IBO degerleri i¢in karsilastirilmistir. Bunun i¢in, her iki teknigin de hem 6 dB hem de
8 dB IBO degerlerindeki PSD egrileri elde edilmistir. S6z konusu PSD egrilerine ek
olarak, dogrusal HPA ile kuvvetlendirilmis LC-GFDM sinyalinin gii¢ spektral yogunlugu
da Sekil 3.17’ye eklenmistir. iki farkli IBO degeri icin elde edilen PSD egrilerinin yan
lob seviyelerinden de anlasilacag: lizere, SSPA’nin yiliksek PAPR’I1 sinyallerde neden
oldugu spektral biiyiime, CSO-SLM teknigi ile daha fazla bastirilmistir. CSO-SLM
tekniginin PAPR diigiirme performansi bakimindan CSO-PTS yontemi lizerinde saglamis
oldugu bariz istiinliik, ki yontemin yan lob seviyeleri arasinda da belirgin farklar
olusmasina neden olmustur. Ornegin IBO = 6 dB’de CSO-PTS ile —37.48 dB’ye kadar
bastirilabilen yan lob seviyesi, CSO-SLM teknigi ile 7.03 dB daha fazla bastirilarak
—44.51 dB seviyesine kadar diisiiriilmiistiir. IBO degerinin 8 dB’ye c¢ikarilmasi, séz
konusu tekniklerin yan lob seviyelerini birbirine biraz daha yakinlastirsa da, CSO-SLM

teknigi 3.08 dB’lik fark ile yine en diisiik yan lob seviyesine ulagan yontem olmustur.
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Sekil 3.17. CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinin PSD performanslarinin farkli IBO
degerleri i¢in karsilastirilmasi (p = 1, SN = 256).

Sekil 3.18’de, CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinin vericisinde SSPA kullanilan LC-
GFDM sisteminin bit hata oran1 performansi iizerindeki etkileri, sirasiyla IBO = 6 dB,
IBO =7 dB ve IBO = 8 dB ig¢in test edilmistir. Bu amacla, her bir IBO degeri i¢in s6z
konusu tekniklere ait SNR [dB] — BER grafikleri elde edilmis olup, ilgili teknikler BER
performansi bakimindan birbirleriyle kiyaslanmistir. Sekilden de net olarak goriilecegi
tizere, CSO-SLM teknigi ile PAPR degeri daha diisiik seviyelere diisiiriilen LC-GFDM
sinyali, SSPA tarafindan daha az bozulmaya maruz kaldigindan dolayi, s6z konusu
teknigin kullanilmas1 durumunda elde edilen bit hata orani performansi, her bir IBO
degeri i¢in daha iyi olmaktadir. Ornegin IBO = 6 dB i¢in elde edilen SNR [dB] — BER
egrileri dikkate alindiginda, CSO-PTS teknigi ile 10* BER seviyesine ulasmak igin
21.93 dB SNR degerine ihtiya¢ duyulurken, CSO-SLM teknigi ile ayn1 BER seviyesine
ulagmak i¢in 19.77 dB SNR degeri yeterli gelmektedir. Bu sonuglara gore, s6z konusu
IBO degerinde CSO-SLM teknigi ile saglanan SNR kazanci, 2.16 dB degerine esit
olmaktadir. Sekil 3.18’de goze carpan bir diger nokta ise, IBO degerindeki artisin, her iki
teknigin de BER performansinda iyilesmeye yol agmasidir. Ornegin SNR = 18 dB
degerinde IBO = 5 dB, IBO = 6 dB ve IBO = 7 dB i¢in CSO-SLM ile sirastyla
2.71x10°%, 2.65x10* ve 2.74x10° BER degerleri elde edilmistir. Bu da beklenen bir
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sonugtur. Ciinkii, IBO degerinin biiyiilk olmas1 demek, SSPA’nin doyum bdolgesinden
uzak calistirilmast ve buna bagli olarak da sinyallerin daha az bozulmayla

kuvvetlendirilmesi anlamina gelmektedir.
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Sekil 3.18. CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinin BER performanslarinin farkli IBO
degerleri i¢in karsilastirilmasi (p = 1, SN = 256).

3.3.4. Karmasikhk Analizi

Bu boéliimde, sirasiyla PTS, SLM, GreenOFDM, CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinin
LC-GFDM sistemindeki genel karmasiklik ifadeleri elde edilmistir. Ardindan s6z konusu
teknikler arasinda genel karmasiklik degerleri bakimindan ¢esitli karsilagtirmalar

yapilmustir.

LC-GFDM sisteminde alt tagiyici sayist K ile sembolize edildiginden dolay1, PTS, SLM
ve GreenOFDM tekniklerinin sirasiyla Denklem (3.11), Denklem (3.13) ve
Denklem (3.15)’ te WOLA-OFDM igin elde edilmis olan genel karmasiklik ifadelerinde
N yerine K yazilarak s6z konusu tekniklerin LC-GFDM sistemindeki karmagiklik
ifadeleri asagidaki gibi elde edilir:

Cors =3MVLK log, (LK) +M (SN)(V —1)LK (3.18)
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Cq =3M(SN)LK log, (LK) (3.19)

Cereenoron = 3M (SN)LK log, (LK) +M (SN? / 4)LK (3.20)

CSO-PTS tekniginde, 1. sembolden M. sembole kadar sirasiyla biitiin semboller optimize
edilmektedir. Ancak herhangi bir sembol optimize edilirken, ilgili sembole gelene kadar
optimize edilmis olan sembollerin toplami da hesaba katilmaktadir. Ornegin 5. Sembol
optimize edilirken, daha O6nce optimize edilmis olan ilk 4 semboliin toplami ile 5.
semboliin toplanmasi sonucu elde edilen sinyalin tepe giiclinii minimum yapan faz dizisi
bulunmaya ¢alisilir. Bu amacla, SN farkli deneme gergeklestirilir ve her bir deneme igin
s0z konusu toplama islemi tekrarlanir. SN farkli deneme sonucunda elde edilen optimum
faz dizisi ise 5. semboliin faz rotasyon isleminde kullanilarak ilgili semboliin
optimizasyon islemi tamamlanir. Her biri MLK uzunluklu LC-GFDM sembollerinden 1.
sembol harig¢ her biri igin SN kez tekrarlanan s6z konusu toplama islemi nedeniyle, CSO-

PTS tekniginde, geleneksel PTS ydnteminden farkli olarak fazladan (SN)MLK(M -1)

adet karmagsik toplam islemine ihtiya¢ duyulmaktadir. Buna gore, CSO-PTS tekniginin
genel karmasiklik ifadesi, asagidaki gibi olmaktadir:

Cesoprs =3MVLK log, (LK) +M (SN)(V —1)LK + (SN)MLK (M —1)
(3.21)
=3MVLK log, (LK) + (SN)MLK (V + M —2)

CSO-SLM tekniginde ise, LC-GFDM vericisinde sembollerin toplanmasi isleminin
neden oldugu PAPR biiylimesini ortadan kaldiran birikimli sembol optimizasyon (CSO)
prosediirii kullanimindan dolay1, geleneksel SLM yonteminde gereksinim duyulan
karmasik toplam sayisma ek olarak (SN)MLK(M —1) adet fazladan karmasik toplam
islemine ihtiya¢ duyulmaktadir. Buna goére, s6z konusu ekstra karmasik toplam sayisi,
Denklem (3.19)’da tanimlanan geleneksel SLM yonteminin karmasiklik ifadesine

eklenerek, CSO-SLM teknigine ait genel karmagiklik ifadesi asagidaki gibi elde edilir:
Ceso-sim =3M(SN)LK log, (LK) + (SN)MLK(M 1) (3.22)

Tablo 3.8’de, CSO-PTS ve PTS tekniklerinin genel karmasikliklar1 ¢esitli arastirma
sayilar1 i¢in niimerik olarak hesaplanmistir. Bununla birlikte, ilgili karmagsiklik degerleri

kullanilarak, her bir arastirma sayisi igin CSO-PTS tekniginin PTS yontemi tizerinde



132

saglamis oldugu CCIR degeri elde edilmistir. Ayrica, CSO-PTS tekniginin neden oldugu
karmasiklik artislari ile s6z konusu teknigin PTS yonteminde saglamis oldugu PAPR
iyilesmelerini ayni1 tabloda gozlemleyebilmek amaciyla, ilgili tekniklerin her bir SN
degeri i¢in CCDF = 10%’te elde etmis olduklar1 PAPR degerlerinin yer aldig1 bir siitun
daha Tablo 3.8’e eklenmistir. Tabloda elde edilen sonuglara gore, CSO-PTS ile klasik
PTS yonteminde SN = 32, SN = 64, SN = 128 ve SN = 256 arastirma sayilari i¢in elde
edilen 1.82 dB, 1.96 dB, 2.07 dB ve 2.19 dB PAPR kazanclarina karsilik soz konusu
yontemde sirastyla % 61.538, % 80.000, % 94.117 ve % 103.225 karmasiklik artislar

meydana gelmistir.

Tablo 3.8. CSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilari i¢in PTS yontemi iizerinde
saglamis oldugu CCIR degerleri.

Arsaj;llr;na Yontem C CE’IA\:P:RIOQ) Genel Karmasikhk CCIR

SN=32 ?S-J?)-PTS 3:2421 gg gz;:pff 1228288 % 61.538
R ST T -
i [5G
SN=2% | (o5 57s | 042 gg gfﬁliff somorzs | % 103225

Tablo 3.9’da, CSO-PTS ve GreenOFDM yontemlerinin dort farkli arastirma sayisi igin
elde edilmis olan niimerik karmasikliklari, s6z konusu karmasiklik maliyetlerine karsilik
ulagilan PAPR degerleri ve CSO-PTS tarafindan her bir SN degeri i¢in GreenOFDM
yontemi {izerinde saglanan karmasiklik diisiirme oranlar ii¢ ayri1 siitun seklinde
verilmistir. Tabloda yer alan verilere gore, arastirma sayisinin 32’den 256’ya artirilmast,
GreenOFDM yonteminde elde edilen karmasiklik diisiirme oraninin % 34.37°den
% 82.10 gibi olduke¢a yiiksek bir degere ¢ikmasina neden olmustur. Bunun yani sira,
CSO-PTS tekniginin GreenOFDM yonteminde SN = 32 i¢in elde etmis oldugu 0.69 dB
PAPR kazanci, SN degerinin 256’ya kadar artirilmasiyla birlikte 0.76 dB degerine
yiikselmistir. Bu sonuglardan da anlasilacagi tizere, CSO-PTS teknigi ile her bir arastirma
sayist i¢in daha iyi bir PAPR diisiirme performans: elde etmekle kalmayip, bunu
GreenOFDM yoOntemine gore ¢ok daha az hesaplama maliyeti ile gergeklestirmek

mumkindiir.
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Tablo 3.9. CSO-PTS tekniginin farkli arastirma sayilari i¢in GreenOFDM ydntemi
tizerinde saglamis oldugu CCRR degerleri.

ArSa :;l::lna Yontem (C CIBIA\:P:R]_ 09) Genel Karmasikhk CCRR
- (SISO 8 S S
N=6¢ | CS0pTs | 67908 | Compnzzotaz0n | %5500
-t (SO 2% |G ST s
-z |SOOM| 18| Commror 08 |

Tablo 3.10°da, CSO-SLM teknigi, SLM yontemi ile hesaplama karmagikligi bakimindan
karsilastirilmistir. Bu amagla birikimli sembol optimizasyon (CSO) prosediiriiniin SLM
yonteminde neden oldugu karmasiklik artis oranlari, dort farkli SN degeri igin
hesaplanmistir. Bunun i¢in Denklem (3.17)’de tanimlanan CCIR ifadesinden
faydalanilmistir. Tablodan da kolayca anlasilacag: tizere, CSO prosediirii, klasik SLM
yonteminde % 33.333’liik bir islem yikii artisina neden olmustur. SLM ydnteminin
karmasikliginda meydana gelen s6z konusu artig orani, her bir SN degeri icin sabit
kalmistir. Ote yandan, SN degerindeki artis, CSO prosediirii ile SLM y&nteminde
saglanan PAPR kazancinda yiikselmeye neden olmustur. Ornegin SN degerinin 32’den
256’ya artirilmasiyla birlikte, CSO-SLM tekniginin SLM yontemi lizerinde saglamis
oldugu PAPR kazanci 1.63 dB’den 1.93 dB’ye yiikselirken, hesaplama karmasiklig: artis
oran1 % 33.333 degerinde sabit kalmistir.

Tablo 3.10. CSO-SLM tekniginin farkli aragtirma sayilari i¢in SLM ydntemi tizerinde
saglamis oldugu CCIR degerleri.

ArSa:;lll:lna Yontem C CIE)'IA\:P:R10'3) Genel Karmasikhk CCIR

N=32 | C S| 67308 | Comane= 23006 | %3393
N=64 [l SIMT 63040 gi:h;gj? i | %30
SN=128 |2op i 61008 EZZ“S;ZOZ oagis | %3333
SN=256 [ Cop i bard gi:g;y:l Lorazes | % 333%
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Tablo 3.11°de, CSO-SLM teknigi ile GreenOFDM yontemi {izerinde SN = 32, SN = 64,
SN = 128 ve SN = 256 aragtirma sayilar1 i¢in saglanan hesaplama karmasiklig1 azaltma
oranlar1 ve her iki yontemin de s6z konusu arastirma sayilari igin CCDF = 10"’te elde
etmis olduklart PAPR degerleri verilmistir. Tablo 3.11, CSO-SLM tekniginin
GreenOFDM yontemi iizerinde hem PAPR diigsiirme performanst hem de hesaplama
karmasiklig1 bakimindan saglamis oldugu tstiinliigli net bir sekilde ortaya koymaktadir.
SN = 32 i¢in her iki yontemin de karmasiklik degerleri birbirine esit oldugundan dolayz,
CCRR degeri % 0.000 ¢cikmistir. Ancak SN degerindeki her bir artis, CCRR degerinde en
az % 20’lik bir yiikselmeye neden olarak, CSO-SLM tekniginin GreenOFDM yo6ntemi
tizerinde saglamis oldugu hesaplama karmasikligi azaltma oraninin 256 arastirma
sayisinda % 63.636 degerine ulagmasini saglamistir. Bunun yani sira, her bir SN degeri
icin GreenOFDM yonteminde ciddi miktarda PAPR kazanci elde edilmis olup SN
degerindeki her bir artis, ayni zamanda PAPR kazancinin da yiikselmesine neden
olmustur. Ornegin, CSO-SLM teknigi ile SN = 32 i¢in saglanan PAPR kazanci 1.08 dB’ye

esitken, s0z konusu kazang SN = 256 arastirma sayisinda 1.31 dB degerine yiikselmistir.

Tablo 3.11. CSO-SLM tekniginin farkli aragtirma sayilart igin GreenOFDM yontemi
tizerinde saglamis oldugu CCRR degerleri.

Ar;:;l::lna Yontem (CCFIZ))'IA\:P:RIO‘3) Genel Karmagikhk CCRR
N=2 [ CSoSiM | 67508 | Comans 255256 | 00
s [ SOOI Comn SO |
N=120 | G5OS| 64008 | Camanns oiirias | " 42557
v [EO |88 {Cemmes o0 o e

Tablo 3.12’de bu kez CSO-PTS ile CSO-SLM teknikleri, hesaplama karmagikliklar
bakimindan birbirleriyle kiyaslanmistir. Tabloda yer alan genel karmasiklik
degerlerinden de anlasilacag: tizere, CSO-SLM teknigi, CSO-PTS teknigine oranla daha
fazla islem yiikiine neden olmaktadir. Ornegin SN = 32 i¢in CSO-SLM teknigi, CSO-PTS
teknigine gore % 52.380 daha fazla karmasik islem gerektirirken, s6z konusu karmasiklik
artis yiizdesi, SN = 256 arastirma sayisinda % 103.174 degerine ulasmaktadir. Yani,
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SN = 256’da, CSO-SLM tekniginin genel karmasikligit CSO-PTS tekniginin neredeyse
iki katina ¢ikmaktadir. Diger taraftan CSO-SLM teknigi, PAPR diisirme performansi
bakimindan CSO-PTS teknigini her bir SN degeri icin geride birakmustir. Ornegin, CSO-
SLM teknigi, SN = 32, SN = 64, SN = 128 ve SN = 256 arastirma sayilar1 i¢in CSO-PTS
tekniginde sirastyla 0.39 dB, 0.40 dB, 0.46 dB ve 0.55 dB PAPR kazanglar1 elde ederek,

daha iyi bir PAPR diisiirme performansi sergilemistir.

Tablo 3.12. CSO-SLM tekniginin farkli arastirma sayilar1 igin CSO-PTS yontemi
tizerinde saglamis oldugu CCIR degerleri.

Arsaj;llr:lna Yontem (CCE’IA\:P:R10‘3) Genel Karmasikhk CCIR
e [SOTIS| TBE | Com OIS | s
oo |SOTTS | 8108 Coomemitts |y
oo [COPTS | 0B | Coomibute | ;o
oo [COTTS | 688 | Coom =Sy |15

3.4. UFMC Dalga Formunda PAPR Diisiirme

Bu boliimde, UFMC dalga formu i¢in gelistirilmis olan DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-
PTS, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM stratejileri i¢in ayrintili bir performans
incelemesi gerceklestirilmistir. Bu amagcla, oncelikle PTS tabanli yontemler hemen
ardindan da SLM tabanli yontemlerle 1ilgili ¢esitli simiilasyon c¢aligmalar
gergeklestirilmistir. Her iki grup igin de simiilasyon ¢aligmalari tamamlandiktan sonra
hesaplama karmagiklig1 analizi yapilmistir. Bu boliimde gergeklestirilen simiilasyonlara

iligkin parametre degerleri Tablo 3.13’te verilmistir.



Tablo 3.13. Simiilasyon parametreleri.

Alt tastyici sayisi N =128
FFT boyutu 1024
Ust 6rnekleme faktorii L=8
Modiilasyon tiirii 16-QAM
UFMC alt bantlarinin sayisi B=8

Filtre tura

Dolph-Chebyshev

Filtre uzunlugu

Li=64

136

Ornekleme frekanst 15.36 MHz
Dongiisel 6nek uzunlugu Lcp = 64
Kanal modeli AWGN
HPA modeli SSPA

Alt blok sayis1 V =64
PTS tabanli yontemler i¢in SN = 256
aragtirma sayisi

SLM tabanli yontemler i¢in SN = 512

arastirma sayist

3.4.1. Zeki Optimizasyon Tabanh PTS Tekniklerinin Performans Analizi

Bu béliimde, sirasiyla DEHO, DCSA ve DIWO tabanlhi faz optimizasyonlarmin PTS
yonteminde saglamis oldugu performans iyilesmelerini gozlemlemek amaciyla, DEHO-
PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerinin her biri geleneksel PTS yontemi ile PAPR
diisirme performansi bakimindan karsilastirilmistir. Diger taraftan, adil bir performans
degerlendirmesi yapabilmek i¢in, bu tez calismasinda gelistirilen s6z konusu zeki
optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin kendileriyle ayn1 kategoride yer alan en az bir
adet gelismis PTS teknigi ile karsilagtirilmasi gerekmektedir. Bu amagla, sirasiyla tabu
arama (TS) algoritmasi [136] ve ayrik ates bocegi algoritmasinin (DFA) [137] klasik PTS
yontemine faz optimizasyonu amaciyla entegre edilmesi sonucu gelistirilen TS-PTS ve
DFA-PTS isimli iki farkli gelismis PTS yontemi, karsilastirma amagh kullanilmistir.
Ayrica, sadece PAPR basarimlari ile yetinmeyip, s6z konusu tekniklerin SSPA tabanl
sinyal bozulmalarinin neden oldugu spektral biiyiimeler ve BER yiikselmelerini bastirma

kapasiteleri de test edilerek performans analizi daha da derinlestirilmistir.
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Tablo 3.14. PTS tabanli tekniklerin arastirma karmasikliklari.

Yontemler Arastirma Sayisi (SN) PAPR (CCDF=107)
Orijinal 0 11.35dB

PTS 256 6.99 dB

TS-PTS (V—Lt1) Cmax=(64—-48)- 16 =256 | 6.85dB

DFA-PTS AS - Gmax =4 - 64 =256 6.72 dB

DEHO-PTS C-E-MIN=2-4-32=256 6.52 dB

DCSA-PTS S tmax=2- 128 =256 6.49 dB

DIWO-PTS NFE = 256 6.45 dB

Tablo 3.14’te, PTS tabanli PAPR diisiirme stratejilerinin toplam arastirma sayilarina
karsilik gelen arastirma karmasikligi ifadeleri orta siitunda elde edilmistir. Her bir
karmagiklik ifadesinin degeri, adil bir performans karsilastirmasi yapabilmek amaciyla
SN = 256’ya sabitlenmistir. Karmagiklik ifadelerini ortak bir degere sabitlemek, her bir
yontemin ayni arastirma karmasikliginda gostermis oldugu PAPR diisiirme performansini
gorme firsat1 vermistir. Tablo 3.14’°ilin sag siitununda ise, s6z konusu PAPR diisiirme
stratejilerinin SN = 256 icin CCDF = 10’te ulagmus olduklar1 PAPR degerleri verilmistir.
Tablo 3.14’lin ilk satirindan da gortildiigii iizere, orijinal sinyalde herhangi bir PAPR
diistirme islemi gerceklestirilmemesi durumunda, arastirma maliyeti dogal olarak sifira
esit olmaktadir. Bir sonraki satira gecilecek olursa, klasik PTS yonteminin orijinal sinyale
PAPR diisiirme amaciyla uygulanmasinin, arastirma maliyetini SN = 0’dan SN = 256’ya
yukselttigi  goriilecektir. Geleneksel PTS yonteminde arastirma karmagiklig
tanimlanirken, her biri farkli bir faz dizisini degerlendirmek amaciyla gergeklestirilen
PAPR hesaplamalarin1 saymak yeterli olacaktir. Ciinkii, s6z konusu yoOntemde
gerceklestirilen toplam PAPR hesabi sayisi, direk olarak arastirma karmagikligini
vermektedir. PTS yonteminde, rastgele tretilmis bir faz dizisinin degerlendirildigi her bir
arastirmanin bir PAPR hesabina mal oldugu g6z 6niinde bulunduruldugunda, PTS tabanl
yontemler i¢in SN = 256 olarak belirlenen arastirma sayisi, Tablo 3.14’te gosterildigi gibi

direk olarak klasik PTS yonteminin arastirma karmagikligimi verecektir. Zeki
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optimizasyon algoritmalarina dayali gelismis PTS stratejileri soz konusu oldugunda ise,
arastirma karmagsikligi tanimlanirken dikkate alinmasi gereken tek sey, optimizasyon
islemi boyunca gerceklestirilen uygunluk degerlendirmelerinin sayis1 olacaktir. Bu
durumda, TS-PTS y6nteminin aragtirma karmasikligi, SN = (V — Lt) - Cmax seklinde ifade
edilecektir. Burada, sirastyla ¢dziim vektorii uzunlugu ve tabu listesi uzunluguna karsilik
gelen V ve Lt parametreleri arasindaki farkin maksimum dongii sayisini temsil eden Cmax
parametresi ile carpimi, toplam uygunluk hesabi sayisini vermektedir. Bu boliimdeki
simiilasyon ¢alismalarinda 64 olarak belirlenen alt blok sayisina esit olmasi gereken V
parametresi haricinde, Lt ve Cmax ile sembolize edilen diger TS parametreleri sirasiyla
Lt = 48 ve Cmax = 16 olarak belirlenmistir. TS algoritmasinin PTS yontemindeki
performansini maksimize eden s6z konusu parametre degerleri, farkli parametre
kombinasyonlarinin denendigi genis kapsamli ve tekrarli simiilasyon c¢aligsmalari
sonucunda elde edilmistir. Optimum parametre kombinasyonunun bulunmast i¢in yapilan
denemelerde parametrelere degerler verilirken, karmagiklik ifadesini 256 degerine esit
yapacak olasi parametre kombinasyonlar1 dikkate alinmistir. S6z konusu parametre
belirleme prosediirii, faz optimizasyonu amaciyla PTS yontemine uygulanan zeki
optimizasyon algoritmalarinin her biri i¢in tekrarlanmigtir. TS-PTS gibi karsilastirma
amacgh kullanilan DFA-PTS yoOnteminin arastirma karmasikligi ise, SN = AS - Gmax
seklinde tanimlanmaktadir. Burada sirasiyla ates bocegi sayis1 ve maksimum jenerasyon
sayisini belirten AS ve Gmax parametreleri, AS = 4 ve Gmax = 64 olarak tayin edilmistir. Bu
iki parametrenin haricinde, rastgele adim biiyiikligii (a) ve 151k sogurma katsayisi ()
olarak adlandirilan diger DFA parametreleri ise o = 2 ve y = 0.003 olarak belirlenmistir.
DEHO-PTS tekniginin arastirma karmagikligi, SN = C - E - MIN olarak tanimlanmaktadir.
Burada C, E ve MIN sirasiyla klan sayisi, klan bagina diisen fil sayist ve maksimum
iterasyon sayisini temsil etmektedir. S6z konusu DEHO parametreleri, C = 2, E = 4 ve
MIN = 32 olarak tayin edilmistir. DCSA-PTS stratejisine ait karmagiklik ifadesi,
SN =S - tmax olarak elde edilmistir. Burada siirli boyutunun (S) maksimum iterasyon sayisi
(tmax) ile ¢arpimi, ayn1 zamanda arastirma sayisina karsilik gelen toplam uygunluk hesab1
sayisin1 vermektedir. Optimum parametre kombinasyonunun bulunmasi amaciyla zeki
optimizasyon tabanli her bir PTS teknigi i¢in tekrarlanan ayrintili bir simiilasyon
calismasinin ardindan, DCSA’ya ait parametreler S = 2, tmax = 128, AP = 0.01 ve NB =3
olarak belirlenmistir. Burada AP ve NB, sirasiyla farkindalik olasiligi ve mutasyona
ugratilacak bit sayisii temsil etmektedir. TS-PTS, DFA-PTS, DEHO-PTS ve
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DCSA-PTS tekniklerinde, tek bir iterasyon, dongii ya da jenerasyonda gergeklestirilen
uygunluk hesab1 sayisi sabit olup, sirasiyla (V — Lt), AS, (C - E) ve S degerlerine esittir.
Bu nedenle, bu stratejilerin arastirma karmasikliklarini, tek bir iterasyon, dongii ya da
jenerasyonda gergeklestirilen uygunluk hesabi sayisi ile toplam iterasyon, dongii ya da
jenerasyon sayisinin ¢arpimi cinsinden ifade etmek miimkiindiir. Ancak, DIWO-PTS
tekniginde tek bir iterasyonda gerceklestirilen uygunluk hesabi sayis1 degisken
oldugundan dolayi, yukarida bahsedilen zeki optimizasyon tabanli dort yontemin
arastirma karmasikliklarinin elde edilmesi igin izlenen prosediir bu teknikte ise
yaramayacaktir. Daha acik bir sekilde ifade etmek gerekirse, DIWO-PTS tekniginde tek
bir iterasyon i¢in gerceklestirilen uygunluk hesabi sayisi, ilgili iterasyonda firetilen
toplam tohum say1sina esit olmaktadir. Ancak, her bir iterasyonda tiretilecek tohum sayisi
degiskendir. Bu nedenle, DIWO-PTS tekniginin arastirma karmagikligini tohum sayis1 ve
iterasyon sayisi cinsinden tanimlamak miimkiin degildir. Ciinkii yabani ot kolonisinin her
bir iterasyon i¢in degisen sayilarda tohum {iiretmesi, arastirma karmagikligini 256 gibi
sabit bir degere ayarlamay1 imkansiz hale getirmektedir. Bu sorunun iistesinden gelmek
amaciyla, DIWO-PTS stratejisinde uygunluk hesabi sayisina karsilik gelen aragtirma
sayisini kontrol etmeyi miimkiin kilan bir saya¢ tanimlanmistir. S6z konusu sayag, her bir
uygunluk hesabinda 1 artacak sekilde ayarlanmistir. Tlgili sayacin degeri, DIWO-PTS igin
onceden belirlenmis uygunluk hesabi sayisina (NFE) ulastigi anda algoritma
durdurularak o an igin popiilasyondaki mevcut en iyi ¢6ziim, optimum faz dizisi olarak
belirlenmistir. Boylelikle, DIWO-PTS teknigi i¢in artik direk olarak SN = NFE seklinde
tanimlanabilen arastirma karmasikligini, PTS tabanli teknikler i¢in belirlenmis olan 256
gibi sabit bir degere ayarlamak miimkiin hale gelmistir. DIWO algoritmasina ait
parametre degerleri ise W = 12, Smin = 0 Ve Smax = 3 seklinde belirlenmistir. Burada W,
yabani ot sayisini belirtirken, Smin V& Smax sirasiyla herhangi bir yabani ot tarafindan
uiretilebilecek minimum ve maksimum tohum sayisini ifade etmektedir. Tablo 3.14’te yer
alan sonuglardan anlasilacagi lizere, UFMC dalga formu ic¢in bu tez c¢aligmasinda
gelistirilmis olan DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS stratejilerinin her biri,
aragtirma karmasikliklarinin SN = 256 degerine esitlenmesi durumunda hem klasik PTS
hem de karsilastirma amagl kullanilan TS-PTS ve DFA-PTS isimli zeki yontemlerden

daha iyi bir PAPR diisiirme performansi sergilemistir.
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3.4.1.1. DEHO-PTS Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.19°da geleneksel PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS teknikleri arasinda
PAPR diisiirme performansi bakimindan karsilastirma yapmak amaciyla, s6z konusu
teknikler kullanilarak elde edilen PAPR degeri disiirilmis UFMC sinyallerinin
PAPRo [dB] — CCDF egrileri ¢izdirilmistir. Sekil 3.19’a gore, zeki optimizasyon tabanli
PAPR diisiirme tekniklerinin her biri geleneksel PTS yonteminden daha iyi bir
performans sergilerken, zeki yontemler arasindaki en iyi PAPR diistirme performansi
DEHO-PTS prosediirii tarafindan elde edilmistir. Ornegin CCDF = 10%’te, TS-PTS,
DFA-PTS ve DEHO-PTS tekniklerinin geleneksel PTS yontemi iizerinde elde etmis
olduklart PAPR kazanglar sirasiyla 0.14 dB, 0.27 dB ve 0.47 dB degerlerine esit
olmaktadir. Bu sonuglardan da kolayca anlasilacag: lizere, DEHO-PTS teknigi, PTS
yontemi iizerinde elde etmis oldugu 0.47 dB’lik kazangla, en yakin rakibine 0.20 dB fark

atmustir.
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Sekil 3.19. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS tekniklerinin PAPRg [dB] — CCDF
performansi bakimindan birbirleriyle karsilagtirilmasi.
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Sekil 3.20. DEHO-PTS tekniginin ¢esitli {P, C} kombinasyonlar1 i¢in PAPRo [dB] —
CCDF performanst.

Sekil 3.20’de, DEHO algoritmasina ait parametrelerin DEHO-PTS tekniginin PAPR
diisiirme performansi tizerindeki etkisi, SN = MIN - P = 256 esitligini saglayan farkli
{P, C} kombinasyonlar1 igin test edilmistir. Bu simiilasyon i¢in se¢ilen {P, C}
kombinasyonlari sirastyla {32, 16}, {32, 8}, {32, 4}, {32, 2}, {16, 8}, {16, 4}, {16, 2},
{8, 4} ve {8, 2} seklindedir. Ilgili parametre degerlerinden anlasilacag: iizere, P = 32,
P = 16 ve P = 8 olarak belirlenen ii¢ farkli popiilasyon boyutu, ¢esitli klan sayilar1 i¢in
test edilmistir. Sekil 3.20’den de acik¢a goriildiigii gibi, P = 32, P = 16 ve P = 8
popiilasyon boyutlari i¢in en yliksek PAPR diislirme performansi saglayan en uygun klan
sayilar1 sirasiyla C = 16, C = 4 ve C = 2 olmaktadir. Baska bir deyisle, s6z konusu i¢
popiilasyon boyutu i¢in elde edilen en iyi {P, C} kombinasyonlar1 {32, 16}, {16, 4} ve
{8, 2} olmustur. Aralarinda en iyisi {8, 2} olan bu ii¢ farkli parametre kombinasyonu
kullamlarak CCDF = 10"%te elde edilen PAPR degerleri sirasiyla 6.70 dB, 6.62 dB ve
6.52 dB’ye esittir. Bir an i¢in sadece popiilasyon boyutlarina odaklanilacak olursa, en
ylksek performansin en diisiik fil sayisi ile elde edildigi goriilecektir. Bu sekilde bir sonug
elde edilmesinin sebebi su sekilde aciklanabilir: Komsu ¢oziim liretmek i¢in dongiisel bit
cevirme prosediiriinii kullanan ayrik optimizasyon algoritmalari, PTS yonteminde faz

faktorii optimizasyonu gibi yliksek boyutlu problemlerde, her bir popiilasyon iiyesi i¢in



142

ziyaret edilmeyen komsu ¢0ziim sayisini azaltmak igin, yeterince yiiksek iterasyon
sayilarma ihtiya¢ duyarlar. Ornegin, popiilasyon boyutu biiyiik, iterasyon sayisi kiigiik
secilirse, dongiisel bit cevirme mekanizmasi, her bir popiilasyon iiyesi i¢in yeterli sayida
komsuluk arastirmasi yapmaya firsat bulamayacaktir. Bunun sonucunda da, algoritmanin
performansi diisecektir. Bu nedenle DEHO-PTS stratejisi, Sekil 3.20’de de dogrulandigi
lizere, yiiksek iterasyonlu diisiik popiilasyon boyutlarinda daha iyi PAPR diistirme

performansi sergilemektedir.
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Sekil 3.21. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS tekniklerinin farkli alt tasiyici
sayilar1 igcin PAPR diisiirme performanslari.

Sekil 3.21°de, her bir PAPR diisiirme tekniginin sirasiyla 64, 128 ve 256 alt tasiyici
sayilar1 i¢gin PAPRo [dB] — CCDF egrileri elde edilmistir. Sekilden de agik¢a
goriilebilecegi gibi, alt tasiyici sayisinin 64°ten 256’ya yiikseltilmesi, her bir teknikte
belirli bir oranda PAPR biiyiimesine yol agmustir. Ornegin CCDF = 10’te, PAPR degeri
diistiriilmemis orijinal UFMC sinyali ile, bu sinyalin PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-
PTS kullanilarak PAPR degeri diisiiriilmiis versiyonlarinda s6z konusu alt tasiyict
artisindan dolay1 meydana gelen PAPR yiikselmeleri sirasiyla 0.68 dB, 1.32 dB, 1.18 dB,
1.36 dB ve 1.37 dB degerlerine esit olmaktadir. Alt tasiyict artisina baglh olarak meydana

gelen PAPR biiyiimelerinin ana nedeni su sekilde agiklanabilir: Cok tasiyicilt iletisim
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sistemlerinde iletim sinyalleri, alt tasiyicilarin zaman domeninde iist iiste bindirilmesi
yoluyla iiretilmektedir. Bu nedenle, alt tasiyici sayisindaki artig, ayn1 zamanda iletim
sinyallerinde meydana gelebilecek anlik gii¢ yiikselmelerinin sayisinda ve boyutlarinda
yiikselmeye neden olmaktadir. Bunun sonucunda da iletim sinyallerinin PAPR degeri, alt
tastyici artigina bagl olarak yilikselmektedir. Diger taraftan DEHO-PTS teknigi, diger
yontemleri her bir alt tasiyict sayisi i¢in geride birakarak etkinligini ortaya koymustur.
Ornegin, DEHO-PTS ile en yakin rakibi DFA-PTS dikkate alindiginda, bu iki teknigin
CCDF = 10®te elde etmis olduklart PAPR degerleri sirasiyla N = 64 icin 5.81 dB ve
5.99dB,N=128i¢in 6.52 dB ve 6.72 dB, N =256 i¢in ise 7.18 dB ve 7.35 dB olmaktadir.
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Sekil 3.22. SSPA’nin farkli IBO degerleri i¢in PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS
tekniklerinin UFMC sinyaline uygulanmasi durumunda elde edilen yan lob
seviyeleri (p=3).

Sekil 3.22°de PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS teknikleri tarafindan elde edilen
yan lob seviyeleri, SSPA’nin ¢esitli IBO degerleri i¢in birbirleriyle karsilastiriimistir.
Diizgiinliik katsayis1 olarak adlandirilan bir diger SSPA parametresi ise bu simiilasyon
icin p = 3 olarak ayarlanmistir. Sekil 3.22’den de acgik¢a goriildiigii gibi, SSPA tabanl
spektral biiyiimeler, her bir IBO degeri icin en cok DEHO-PTS teknigi ile bastirilmistir.

Bagka bir deyisle, minimum spektral sizint1 anlamina gelen en diisiik yan lob seviyeleri,
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DEHO-PTS teknigi ile elde edilmistir. Ornegin, IBO = 11 dB’de PTS, TS-PTS, DFA-
PTS ve DEHO-PTS tekniklerine ait yan lob seviyeleri sirasiyla —45.75 dB, —50.20 dB,
—51.12 dB ve —52.79 dB degerlerine esittir. Bunun haricinde, IBO degeri ne kadar biiyiik
olursa, sinyaller SSPA’nin doyum bolgesinden o kadar uzakta kuvvetlendirilip daha az
bozulmaya maruz kalacagindan dolay1, IBO degerinin arttirilmasi, her bir yontemin yan
lob seviyesinin, dogrusal HPA vasitasiyla elde edilen minimum seviyeye dogru
bastirilmasina neden olmustur. S6z konusu IBO etkisini, herhangi bir teknigin Sekil
3.22°de yer alan PSD egrilerinde gormek miimkiindiir. Ornegin, DEHO-PTS tekniginin
PSD egrileri dikkate alinacak olursa, ilgili teknik kullanilarak sirasiyla 10 dB, 11 dB ve
12 dB IBO degerleri igin elde edilen yan lob seviyeleri —39.44 dB, —52.79 dB ve
—70.65 dB’ye esit olmaktadir.
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Sekil 3.23. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS tekniklerinin BER performanslarinin
farkli IBO degerleri i¢in karsilastirilmas: (p=1).

Sekil 3.23’te, PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS teknikleri kullanilarak elde edilen
PAPR degeri distiriilmiis UFMC sinyallerinin bit hata oram1 performanslari, vericide
sinyal kuvvetlendirme amaciyla kullanilan SSPA’nin farkli IBO degerleri icin
incelenmistir. Bu simiilasyon icin sirasiyla 7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO degerleri
belirlenirken, diizgiinliik katsayis1 p = 1 olarak tayin edilmistir. Sekil 3.23’e gore, her bir
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IBO degeri icin en iyi BER performanst DEHO-PTS teknigi ile elde edilmistir. Ciinkii,
kuvvetlendirilecek sinyalin PAPR degeri ne kadar disiik olursa, ilgili sinyal
kuvvetlendirme islemi sirasinda SSPA tarafindan o kadar az bozulmaya maruz kalir.
Bununla baglantili olarak, iletim sinyali SSPA tarafindan ne kadar az bozulmaya ugrarsa,
o kadar iyi BER performansi elde edilir. Bu nedenle Sekil 3.23’te en iyi BER performansi,
ayn1 zamanda en yliksek PAPR diisiirme performansina sahip olan DEHO-PTS teknigi
ile elde edilmistir. Ornegin, sz konusu PAPR diisiirme tekniklerinin IBO = 7 dB igin
30 dB SNR degerindeki BER sonuglar1 goz oniine alinacak olursa, geleneksel PTS, TS-
PTS, DFA-PTS ve DEHO-PTS teknikleri ile ulagilan bit hata oranlari sirasiyla
7.02x1073, 5.17x1072, 4.81x10°2 ve 4.45x1072 degerlerine esit olmaktadir. Diger taraftan,
sinyaller yliksek IBO degerlerinde daha az bozulmayla kuvvetlendirildigi i¢in, IBO
degeri 7 dB’den 9 dB’ye dogru yiikseldik¢e, her bir teknigin BER performansi
iyilesmektedir. Ornegin, 20 dB SNR degerinin yatay eksende referans noktasi olarak
alinmasi durumunda, DEHO-PTS tekniginin IBO =7 dB, IBO =8 dB ve IBO =9 dB igin
s6z konusu referans noktasindaki BER degerleri sirasiyla 9.61x1073, 2.72x10° ve
7.26x10% ¢ esit olmaktadir.

3.4.1.2. DCSA-PTS Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.24’te, her bir PAPR diisiirme stratejisinin PAPRo [dB] — CCDF egrisi elde
edilerek, neredeyse biitliin PAPR diisiirme c¢alismalarinda yararlanilan en yaygin
performans degerlendirme prosediirii uygulamaya konmustur. S6z konusu tekniklerin
PAPR diisiirme performanslarinin PAPRo [dB] — CCDF egrileri ile grafiksel gosterimi
sayesinde, her bir teknigin orijinal UFMC sinyalinin PAPR degerinde saglamis oldugu
iyilesmeyi en ince ayrintisina kadar gozlemlemek miimkiin hale gelmektedir. Sekil
3.24’ten acgikca goriildiigii tizere, hangi optimizasyon teknigi kullanilirsa kullanilsin, faz
optimizasyon islemi ile geleneksel PTS yonteminin ulasmis oldugu PAPR seviyesi daha
da asagilara diisiiriilebilmektedir. Buradaki asil mesele, PTS tarafindan ulasilan s6z
konusu PAPR seviyesinin ne 6l¢iide diisiirtilebildigidir. DCSA algoritmasi, bu bakimdan
iyi bir is ¢ikarmaktadir. S6z konusu algoritmanin faz optimizatorii olarak kullanildig:
DCSA-PTS teknigi, CCDF = 10%te DFA-PTS ve TS-PTS yontemlerine sirasiyla
0.23 dB ve 0.36 dB fark atarak, klasik PTS yonteminde 0.50 dB’lik bir PAPR kazanc1
elde etmistir. DCSA-PTS tekniginin en yakin rakibine bile 0.20 dB’den fazla fark atmasi,
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ilgili teknikte kullanilan DCSA algoritmasinin faz dizisi optimizasyonunda ne kadar

basarili oldugunu gozler 6niine sermektedir.
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Sekil 3.24. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DCSA-PTS tekniklerinin PAPRo [dB] — CCDF
egrileri vasitastyla karsilastirmali analizi.

Sekil 3.25’te, DCSA-PTS stratejisinin farkli alt tasiyici kosullarindaki performans
kararliligimi test etmek amaciyla, UFMC dalga formu i¢in baslangigta 128 olarak
belirlenmis olan alt tasiyici sayisi igin yapilan performans incelemesinin yani sira, ilgili
alt tastyici sayisinin yarisi ve iki kati icin de performans analizi gerceklestirilmistir. Ug
farkli alt tasiyici sayisi igin elde edilmis olan PAPRg [dB] — CCDF egri bloklarindan da
kolayca anlagilacag iizere, alt tasiyici sayisindaki s6z konusu degisimler, DCSA-PTS
teknigini diger yontemlere gore her seferinde daha baskin bir performans sergilemekten
alikoyamamaistir. S6z konusu teknik, 128 alt tasiyici i¢in elde etmis oldugu performans
Uistiinliigiinli, hem 64 hem de 256 alt tasiyici sayilari i¢in de korumayi basarmistir.
Ornegin, DCSA-PTS teknigi ve bu teknige PAPR diisiirme performansi bakimindan en
yakin yontem olan DFA-PTS tarafindan CCDF = 10’te elde edilen PAPR degerlerine
konsantre olunacak olursa, soz konusu iki teknik arasinda 64, 128 ve 256 alt tasiyici
sayilar1 i¢in sirastyla 0.20 dB, 0.23 dB ve 0.19 dB PAPR farklar1 olusmaktadir. Bu
sonuglardan da anlasilacag: iizere, DCSA-PTS teknigi, en yakin rakibiyle arasindaki
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PAPR farkin1 minimum 0.19 dB’de tutmayi basarmistir. Diger taraftan, orijinal sinyal
PAPR diisiirme islemine ugrasin ya da ugramasin, ilgili sinyaldeki her bir alt tasiyici
artisi, belirli bir derecede PAPR yiikselmesine neden olmaktadir. Ornegin, orijinal sinyal
ve bu sinyalin PAPR degeri diisiiriilmiis versiyonlarmim CCDF = 10’teki PAPR
degerleri 64 alt tastyici i¢in biiyiikten kiictige dogru 10.94 dB, 6.23 dB, 6.23 dB, 5.99 dB
ve 5.79 dB degerlerine esit olurken, s6z konusu PAPR degerleri, alt tasiyici sayisinin
64’ten 256’ya artirilmasiyla birlikte sirasiyla 11.62 dB, 7.55 dB, 7.42 dB, 7.35 dB ve
7.16 dB degerlerine ulagsmaktadir.
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Sekil 3.25. Alt tasiyict sayisinin DCSA-PTS ve kiyaslama amaglh kullanilan diger
yontemlerin PAPR diislirme performanslar: tizerindeki etkisi.

Sekil 3.26°da, AP ile gosterilen farkindalik olasiligi parametresinin DCSA-PTS
performansi tizerindeki etkisini test etmek amaciyla, ilgili parametreye 0’dan 0.2’ye kadar
degisen yedi farkli deger verilmistir. AP degeri [0, 0.2] araliginda degistirilirken, NB ile
sembolize edilen bir diger DCSA parametresi, kendisi i¢in daha dnceden tayin edilmis
olan 3 degerinde sabit tutulmustur. Sekil 3.26’da yer alan PAPR egrilerinden ayrit
edilebilecegi gibi, AP parametresini [0, 0.03] araliginda bir degere ayarlamak, nispeten
daha iyi bir PAPR diisiirme performansi ile sonu¢lanmaktadir. Bu araligin disinda kalan

diger AP degerleri ise, DCSA-PTS stratejisinde kayda deger performans bozulmalara
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neden olmaktadir. S6z konusu deger araliginda, AP degerinin 0’dan 0.01°e artirilmast,
DCSA-PTS stratejisinin en yiiksek PAPR diisirme performansina ulagsmasini saglarken,
ilgili parametrenin 0.01’den 0.03 degerine dogru yiikseltilmeye devam edilmesi, belirgin
bir performans gerilemesine yol agmaktadir. [0, 0.03] araliginin disina ¢ikildiktan sonra
AP degerindeki her bir artis, DCSA-PTS performansini daha da kétiilestirmekten baska
higbir ise yaramamistir. Ornegin, AP parametresinin 0, 0.01 ve 0.03 degerlerine
ayarlanmasi, DCSA-PTS tekniginin CCDF = 10%’te sirasiyla 6.58 dB, 6.49 dB ve
6.54 dB PAPR degerleri elde etmesini saglarken, s6z konusu parametrenin 0.03’ten
0.2’ye dogru artirilmaya devam edilmesi, DCSA-PTS tekniginin ilgili CCDF
noktasindaki PAPR degerinin 6.76 dB’ye kadar yiikselmesine neden olmustur.
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Sekil 3.26. Farkindalik olasiliginin DCSA-PTS stratejisinin PAPR basarimi iizerindeki
etkisi.

Sekil 3.27°de, DCSA-PTS tekniginin performansi, DCSA algoritmasinda mutasyona
ugratilacak bit sayisin1 belirleyen NB parametresinin farkli degerleri i¢in incelenmistir.
Bu amacla, NB parametresine ¢esitli degerler atayarak, DCSA-PTS teknigi i¢in bir dizi
PAPRo [dB] — CCDF egrisi ¢izdirilmistir. Daha genis kapsamli bir parametre analizi
gerceklestirmek ve akillarda herhangi bir soru isareti birakmamak icin, NB degeri 1’den

30’a kadar yeterince genis bir aralikta degistirilmistir. NB degeri [1, 30] aralifinda



149

degistirilirken, AP parametresi 0.01 degerinde sabit tutulmustur. Sekil 3.27’ye
bakildiginda, PAPRg [dB] — CCDF egrilerinin birbirine olan yakinligi goze ¢arpmaktadir.
flgili egrilerin CCDF = 10%teki PAPR degerlerine odaklanilacak olursa, NB
parametresinin sirastyla 30 ve 3 degerlerine ayarlanmasi sonucu elde edilen en yiiksek ve
en diisik PAPR degerleri arasindaki farkin sadece 0.09 dB’ye esit oldugu goriilecektir.
Mevcut PAPR egrilerine daha yakindan bakilacak olursa, NB degerindeki her bir
degisimin DCSA-PTS performans: iizerindeki etkisini gorme sansi elde edilecektir.
Ornegin, NB degerinin 1’den 3’¢ dogru artirilmasi, DCSA-PTS tekniginin
CCDF = 10*teki PAPR degerinin 6.53 dB’den 6.49 dB’ye dogru istikrarli bir sekilde
diismesine yol agmistir. Bununla birlikte, 4 degerinden itibaren NB parametresinin 30
degerine dogru artirilmaya devam edilmesi, PAPR degerinde yeniden yilikselmeye neden
olmustur. Ornegin, 6.49 dB’lik en diisiik PAPR seviyesi, NB parametresi 3 degerine
ayarlanarak elde edilirken, NB degerindeki 1 artis, ilgili PAPR degerinde 0.03 dB’lik bir
artisa neden olmustur. NB parametresi 30 degerine kadar artirillmaya devam edildiginde

ise, DCSA-PTS tekniginin CCDF = 10’teki PAPR degeri 6.58 dB’ye ulagmustir.
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3.27. DCSA-PTS performansinin cesitli NB degerleri i¢in incelenmesi.
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Sekil 3.28. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DCSA-PTS teknikleri kullanilarak elde edilen
PSD egrilerinin farkli IBO degerleri igin karsilastirilmasi (p = 3 ).

Sekil 3.28’de, her bir teknigin elde etmis oldugu PAPR basarimini PSD performansina
ne derecede yansittigin1 gormek amaciyla, s6z konusu teknikler kullanilarak PAPR degeri
diisiiriilmiis UFMC sinyallerinin PSD egrileri ii¢ farkli IBO degeri i¢in ¢izdirilmistir.
PAPR diistirme islemi, SSPA tabanli sinyal bozulmalarin1 azaltmada biiyiik bir fayda
saglamaktadir. Bu nedenle, s6z konusu sinyal bozulmalarmi ve buna bagh olarak
meydana gelen yan lob yiikselmeleri ve BER artiglar1 gibi performans kdétiilesmelerini
minimize etmek icin, giiclii bir PAPR diisiirme stratejisi ile iletim sinyallerinin PAPR
degerlerinin diisiiriilmesi biiylik bir 5nem arz etmektedir. Yan lob bastirma miktari, PAPR
diisiirme islemi i¢in kullanilan stratejinin ne kadar etkili olduguna baglidir. Bu acidan
bakilacak olursa, en yiiksek PAPR diigiirme performansina sahip olan DCSA-PTS
tekniginin ayni1 zamanda maksimum yan lob bastirma oram ile en diisiik yan lob
seviyesine ulagmasi beklenir. Sekil 3.28, bu beklentiyi dogrulamaktadir. Ornegin,
geleneksel PTS prosediiriiniin IBO = 11 dB’deki yan lob seviyesi, TS-PTS ve DFA-PTS
tarafindan —45.75 dB’den sirasiyla —50.20 dB ve —51.12 dB degerlerine diisiiriiliirken,
DCSA-PTS stratejisiyle DFA-PTS yontemine oranla 3.19 dB daha diisiik seviyeli yan
loblar elde edilmistir. Boylece DCSA-PTS teknigi ile so6z konusu IBO degerinde
—54.31 dB yan lob seviyesine ulasilarak, klasik PTS tekniginin yan lob seviyesinde
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toplamda 8.56 dB’lik bir kazan¢ saglanmistir. Diger taraftan, bir sinyalin bozulma
derecesi sadece PAPR degerine degil, ayn1 zamanda doyum bolgesinden ne kadar uzakta
kuvvetlendirildigine de baglidir. Bir sinyalin PAPR degeri ¢ok diisiik seviyelere kadar
diistiriilse bile, IBO parametresine kiiciik degerler atayarak SSPA’nin kuvvetlendirme
noktasinin doyum bdlgesine yakin olacak sekilde ayarlanmasi durumunda,
kuvvetlendirme islemi esnasinda doyuma ulasma sikligt ve buna bagl olarak da
kuvvetlendirilen sinyalde meydana gelen bozulma miktar1 artacaktir. Bu nedenle,
Sekil 3.28’de de goriildiigii gibi, yiiksek IBO degerleri daha az sinyal bozulmasina ve

bunun sonucunda da daha diisiik yan lob seviyeleri elde edilmesine neden olmaktadir.
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Sekil 3.29. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DCSA-PTS tekniklerinin farkli IBO
degerlerindeki SNR [dB] — BER egrileri (p=1).

Sekil 3.29°da, PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DCSA-PTS tekniklerinin BER
performanslarini test etmek amactyla, her bir teknigin sirasiyla 7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO
degerleri i¢in olmak {izere toplam {i¢ farklit BER egrisi elde edilmistir. PAPR diisiirme
islemi ve IBO artisi, PSD performansi iizerinde nasil bir etkiye sahipse, BER
performansinda da ayni etkiye sahiptir. Daha agik bir sekilde ifade etmek gerekirse,
PAPR diislirme basarisindaki artis da, IBO degerindeki yiikselis de BER performansina

olumlu bir sekilde yansimaktadir. Ornegin DCSA-PTS, s6z konusu ydntemler arasindaki
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en basarili PAPR diisiirme prosediirii oldugundan dolay1, her bir IBO degerinde en diisiik
bit hata oranina ulagsmay1 basarmistir. IBO = 8 dB i¢in 30 dB SNR degerinde elde edilen
BER degerleri dikkate alinacak olursa, DCSA-PTS ve kiyaslama amacl kullanilan diger
PAPR diisiirme stratejilerinin bit hata oranlar1 en kiigiikten en biiylige dogru sirasiyla
4.05x10%, 5.12x10%, 5.74x10* ve 8.29x10* degerlerine esit olmaktadir. Bunun
haricinde her bir IBO artis1, her bir teknikte belirli bir miktarda BER iyilesmesine neden
olmustur. Ornegin, DCSA-PTS tekniginin SNR = 22 dB’deki bit hata orani basarimina
yogunlasilacak olursa, sz konusu teknigin ilgili SNR noktasinda 7 dB’den 9 dB’ye kadar
degisen IBO degerleri icin elde etmis oldugu BER sonuglari sirasiyla 6.72x107,
1.41x107 ve 2.14x10¢ esittir.

3.4.1.3. DIWO-PTS Teknigi ile PAPR Diisiirme

Geleneksel PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS teknikleri ile orijinal UFMC
sinyalinde elde edilen PAPR iyilesmelerini gorsel hale getirmek ve ilgili teknikler
arasinda performans karsilagtirmalar1 yapabilmek amaciyla, Sekil 3.30°da her bir teknik
icin PAPRo [dB] — CCDF egrisi elde edilmistir. Sekilden de agikga goriildiigii gibi, klasik
PTS yontemi kullanilarak PAPR degeri diistiriilmiis sinyal ile orijinal UFMC sinyalinin
PAPR egrileri arasinda biiyiik bir mesafe bulunmaktadir. Diger taraftan, PTS yonteminde
faz dizilerinin optimize edilmesi, gorsel olarak PAPR iyilesmesine karsilik gelen soz
konusu mesafenin daha da agilmasina neden olmaktadir. TS ve DFA tabanli faz
optimizasyonlar1 ile klasik PTS yonteminin PAPR disiirme performansinda belirli
oranlarda iyilesmeler elde edilmis olsa da, en biiyiik iyilesme DIWO algoritmasi ile elde
edilmistir. Ornegin, CCDF = 10%te TS-PTS ve DFA-PTS yontemleri tarafindan
geleneksel PTS yonteminde sirastyla 0.14 dB ve 0.27 dB PAPR kazanglari elde edilirken,
s0z konusu kazang miktarini, DIWO-PTS teknigi ile 0.54 dB degerine kadar yiikseltmek
miimkiin olmaktadir. Bu sonuglardan anlasilacag: tizere, DIWO-PTS stratejisi en yakin

rakibinin bile iki kat1 kazang elde ederek, klasik PTS yontemine 6nemli bir fark atmistir.
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Sekil 3.30. DIWO-PTS tekniginin klasik PTS, TS-PTS ve DFA-PTS yontemleri ile PAPR
diisiirme performansi bakimindan karsilastirilmasi.

Sekil 3.31°de, alt tasiyict sayisinin degistirilmesi durumunda, DIWO-PTS tekniginin
diger yontemler tizerindeki Uistlinliigiinii koruyup koruyamayacagini test etmek amaciyla,
her bir yontemin PAPRo [dB] — CCDF egrisi sirasiyla 64, 128 ve 256 alt tasiyici sayilari
icin elde edilmistir. Sekil 3.31°de elde edilen sonuglar, DIWO-PTS tekniginin farkli
kosullarda ne kadar kararli bir performans sergiledigini gozler Oniine sermektedir.
DIWO-PTS teknigi, diger yontemler iizerindeki performans istiinliigiinii alt tasiyici
sayisindaki degisime ragmen korumustur. Ote yandan, alt tastyic1 sayisindaki artisla
orantili olarak, orijinal UFMC sinyali ve bu sinyalin PAPR degeri diisiiriilmiis
versiyonlarinda belirli miktarlarda PAPR yiikselmeleri meydana gelmistir. Ornegin, alt
tastyici sayisinin 64’ten 128’e artirilmasi, DIWO-PTS, DFA-PTS, TS-PTS ve klasik PTS
yontemleri ile orijinal UFMC sinyalinin CCDF = 10%’teki PAPR degerlerinde sirastyla
0.71 dB, 0.73 dB, 0.62 dB, 0.76 dB ve 0.41 dB artislara neden olurken, alt tasiyici
sayisinin 64’ten 256’ya artirilmasi durumunda ise, s6z konusu PAPR artislar1 sirasiyla

1.36 dB, 1.36 dB, 1.19 dB, 1.32 dB ve 0.68 dB degerlerine ulagmistir.
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Sekil 3.31. Geleneksel PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerinin 64, 128 ve
256 alt tastyici sayilari icin PAPRo [dB] — CCDF egrileri.

Sekil 3.32°de, DIWO-PTS tekniginin PAPR diisiirme performansini farkli koloni
boyutlar1 icin test etmek amaciyla, yabani ot kolonisi boyutuna karsilik gelen W
parametresine, 3’ten 40’a kadar oldukga genis bir aralikta gesitli degerler verilmistir. W
parametresi vasitasiyla kolonideki yabani ot sayisi degistirilirken, Smax V€ Smin ile
sembolize edilen diger iki DIWO parametresi sirasiyla 3 ve 0 degerlerinde sabit
tutulmustur. Sekil 3.32°ye bakildiginda, W degeri 3’ten 12’ye dogru artirildikga
DIWO-PTS tekniginin performansinda istikrarli bir artig goriilmektedir. W = 12
oldugunda ise, soz konusu teknigin PAPR diisiirme performansi en fiist seviyeye
ulagmaktadir. Bu noktadan itibaren her bir popiilasyon artisi, ilgili teknikte performans
kotiilesmesine yol agmaktadir. Ornegin, DIWO-PTS tekniginin W = 3, 4, 5, 6, 9 ve 12
icin CCDF = 107 referans noktasindaki PAPR degerleri sirastyla 6.82 dB, 6.71 dB,
6.64 dB, 6.58 dB, 6.54 dB ve 6.45 dB’ye esitken, W = 15, 20, 30 ve 40 gibi 12’den daha
ylksek popiilasyon boyutlari i¢in ayni referans noktasinda elde edilen PAPR degerleri
sirasiyla 6.48 dB, 6.50 dB, 6.52 dB ve 6.56 dB’ye esit olmaktadir. Bu sonuglara gore, W
degerinin 3’ten 12’ye kadar artirilmasi 0.37 dB’lik bir performans iyilesmesi saglarken,

koloni boyutunun 12’den itibaren 40’a kadar artirilmaya devam edilmesi, W = 12 igin
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ulagilan maksimum PAPR diisiirme performansinda 0.11 dB kadarlik bir kétiilesmeye

neden olmaktadir.
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Sekil 3.32. Koloni boyutunun DIWO-PTS performansi iizerindeki etkisi.

Sekil 3.33’te, tek bir yabani ot tarafindan iiretilmesine izin verilen minimum ve
maksimum tohum sayilarinin PAPR diisiirme performansi lizerindeki etkisini gérmek
amaciyla, DIWO-PTS stratejisi sirasiyla {0, 1}, {0, 2}, {0, 3}, {0, 4}, {0, 5}, {1, 2},
{1, 3}, {1, 4}, {1, 5}, {2, 3}, {2, 4}, {2, 5}, {3, 4}, {3, 5} ve {4, 5} olarak belirlenen
cesitli {Smin, Smax} kombinasyonlari igin test edilmistir. ilgili parametre kombinasyonlar1
icin DIWO-PTS teknigine ait PAPRo [dB] — CCDF egrileri elde edilirken, W ile
sembolize edilen yabani ot kolonisi boyutu 12 degerinde sabit tutulmustur. Sekil 3.33°te
gorildigi gibi, DIWO-PTS performansini maksimize eden optimum {Smin, Smax}
kombinasyonu {0, 3} olurken, s6z konusu teknigin en diisiikk performansa ulasmasina
neden olan en kétii parametre kombinasyonu {0, 1} olmaktadir. Ornegin, parametre
kombinasyonunu {0, 3}’e ayarlayarak CCDF = 10’te elde edilen PAPR degeri, olas1
{Smin, Smax} kombinasyonlari ile ulagilabilecek en diisilk PAPR seviyesi olan 6.45 dB
degerine esit olmaktadir. 6.90 dB’lik en yiiksek PAPR seviyesi ise, {0, 1} kombinasyonu
ile elde edilmektedir. Sekil 3.33’te elde edilen sonuglarda goze garpan bir diger ayrinti

ise, Smax parametresinin belirli bir degere sabitlenmesi durumunda, Smin degerindeki her
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bir artisin CCDF = 10%’te PAPR artisina neden oldugudur. Ornegin, Smax parametresinin
5 degerinde sabit tutularak Smin parametresinin 0’dan 4’e kadar artirildigr {0, 5}, {1, 5},
{2, 5}, {3, 5} ve {4, 5} kombinasyonlar1 i¢in, s6z konusu CCDF degerinde sirasiyla
6.51 dB, 6.57 dB, 6.64 dB, 6.65 dB ve 6.70 dB PAPR degerleri elde edilmektedir.
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Sekil 3.33. DIWO-PTS tekniginin farkli {Smin, Smax} kombinasyonlar1i¢cin PAPR diistirme
performansi.

Sekil 3.34’te, PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerini yan lob bastirma
kapasiteleri agisindan degerlendirmek amaciyla, ilgili tekniklerin her biri igcin UFMC
sinyalinin PSD grafigi ¢izdirilmistir. S6z konusu performans degerlendirmesi, SSPA’nin
10 dB, 11 dB ve 12 dB IBO degerleri icin gerceklestirilmistir. SSPA tarafindan
kuvvetlendirilen sinyalde meydana gelen bozulma miktari, ilgili sinyalin PAPR seviyesi
ile dogrudan orantilidir. Diger bir deyisle, bir sinyal ne kadar yiiksek bir PAPR degerine
sahip olursa, SSPA tarafindan o kadar fazla bozulmaya maruz kalir. Siddetli sinyal
bozulmalar1 yan lob seviyelerinde ciddi yiikselmelere yol agtigindan dolayi, en diisiik yan
lob seviyesinin, SSPA girisine uygulanan sinyalin PAPR degerini minimum yapan
maksimum performansli PAPR diisiirme teknigi ile elde edilebilecegi sonucuna rahatlikla
ulagilabilir. Bu nedenle, DIWO-PTS tekniginin, sahip oldugu iistiin PAPR diisiirme

kapasitesinden dolay1 diger yontemleri yan lob bastirma performansi bakimindan geride
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birakmasi siirpriz olmamustir. Sekil 3.34’ten de agik¢a goriildigii iizere, her bir IBO
degeri icin en diisiik yan lob seviyesi DIWO-PTS teknigi ile elde edilmistir. Ornegin,
IBO = 11 dB i¢in elde edilen PSD egrileri dikkate alinacak olursa, DIWO-PTS, DFA-
PTS, TS-PTS ve geleneksel PTS tekniklerinin yan lob seviyeleri sirasiyla —55.89 dB,
=51.12 dB, —50.20 dB ve —45.75 dB degerlerine esit olmaktadir. Diger taraftan, IBO
parametresi vasitasiyla kuvvetlendirme noktasini doyum bolgesinden dogrusal bolgeye
dogru hareket ettirerek SSPA’nin kuvvetlendirme islemi esnasinda doyuma ulasma
sikligini azaltmak miimkiin olabilmektedir. Bu nedenle, 10 dB’den 12 dB’ye dogru her
bir IBO artisinda, SSPA tabanli sinyal bozulmalar1 azalmis olup, daha diisiik yan lob

seviyeleri elde edilmistir.
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Sekil 3.34. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerinin PSD performanslarinin
farkli IBO degerleri igin karsilagtirilmas: (p = 3).

Sekil 3.35’te PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS teknikleri, 7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO
degerleri icin bit hata orani basarimlari bakimindan birbirleriyle karsilastirilmistir.
Sekil 3.34’te gergeklestirilen simiilasyon ¢alismasinda da agiklandigi tizere, iletim
sinyallerinde meydana gelen SSPA tabanli bozulmalar iki yolla azaltmak miimkiin
olmaktadir. Bu yollardan birisi kuvvetlendirme isleminden Once sinyalin PAPR

seviyesini diislirmek, digeri ise IBO parametresinin degerini artirmaktir. Sinyal yapisinda
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meydana gelen bu gibi bozulmalari s6z konusu iki yol vasitasiyla azaltmak, alicida bilgi
verisinin daha diisiik bit hata oranlar ile elde edilmesini miimkiin kilmaktadir. Bu
nedenle, PAPR diistirme islemi veya IBO artirimai ile sinyalin bozulma derecesi ne kadar
¢ok azaltilirsa, o kadar diistik bit hata oran1 elde edilir. Sekil 3.35’te elde edilen BER
sonuglart da bunu desteklemektedir. Artirilmasi durumunda her bir teknikte benzer
oranda BER iyilesmesine yol acan IBO degerinden bagimsiz olarak, mevcut prosediirler
arasinda en diisiik PAPR seviyesine ulasarak SSPA tabanli sinyal bozulmalarini
minimum diizeye indiren DIWO-PTS teknigi, ayn1 zamanda en diisiik BER seviyesine
ulasan yontem olmustur. Ornegin, 22 dB SNR degeri yatay eksende referans noktasi
olarak belirlenecek olursa, DIWO-PTS, DFA-PTS, TS-PTS ve klasik PTS stratejilerinin
ilgili SNR noktasindaki BER degerleri sirastyla IBO = 7 dB igin 6.29x1073, 7.74x1073,
8.17x1073, 1.03x102%; IBO = 8 dB icin 1.28x1073, 1.60x103, 1.72x107%, 2.25x1073;
IBO =9 dB icin ise 2.01x10%, 2.47x10%, 2.78x10™*, 3.64x10™* olmaktadur.
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Sekil 3.35. PTS, TS-PTS, DFA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerinin farkli IBO degerleri
i¢in bit hata orani basarimlar1 (p = 1).
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3.4.1.4. Zeki Optimizasyon Tabanh PTS Tekniklerinin Karsilastirilmasi

Sekil 3.36°da, kiyaslama amacli kullanilan TS-PTS ve DFA-PTS yontemleri de dahil
olmak iizere, bu tez calismasinda gelistirilmis olan DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-
PTS isimli zeki optimizasyon tabanli PTS teknikleri PAPR diisiirme performansi
bakimindan birbirleriyle karsilastirilmistir. Sekilden de agikga goriildiigii iizere, bu tez
calismasinda onerilen PAPR diisiirme tekniklerinden her biri, hem TS-PTS hem de DFA-
PTS tekniklerini net bir sekilde geride birakmustir. Onerilen yontemler arasindaki en
yuksek PAPR diisiirme performansi ise DIWO-PTS ile elde edilmistir. DEHO-PTS
teknigi, diger iki yonteme oranla nispeten daha diisiik bir performans sergilemistir. Her
bir teknigin CCDF = 10"te ulasmis oldugu PAPR degeri dikkate alinacak olursa, DCSA-
PTS ile DEHO-PTS arasinda 0.03 dB’lik bir PAPR farki olusurken, DIWO-PTS teknigi,
DEHO-PTS teknigine oranla 0.07 dB daha diisiik PAPR seviyesine ulasarak s6z konusu

farki en az ikiye katlamistir.
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Sekil 3.36. Zeki optimizasyon tabanlt PTS tekniklerinin PAPR diisiirme performansi
bakimindan karsilastiriimasi.

Sekil 3.37°de, zeki optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin PSD egrileri sirasiyla
IBO =10dB, IBO =11 dB ve IBO = 12 dB i¢in tek bir grafikte elde edilerek s6z konusu
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teknikler yan lob bastirma oranlari bakimindan birbirleriyle kiyaslanmigtir. PAPR
diisiirme performansi bakimindan lider konumda bulunan DIWO-PTS teknigi, en fazla
yan lob bastirma oraniyla her bir IBO degeri i¢in diger yontemlerden daha diisiik yan lob
seviyesine ulasmistir. DIWO-PTS teknigini sirasiyla DCSA-PTS, DEHO-PTS ve DFA-
PTS yontemleri takip ederken, s6z konusu IBO degerlerindeki en yiliksek yan lob
seviyeleri TS-PTS ile elde edilmistir. Ornegin en diisiik yan lob seviyesine sahip DIWO-
PTS teknigi, IBO = 11 dB igin elde edilen PSD egrileri {izerinden en yakin iki takipgisi
ile kiyaslanacak olursa, s6z konusu teknigin her iki takipcisine de PSD performansi
bakimindan belirgin farklar attig1 géze carpacaktir. Ilgili IBO degerinde, DIWO-PTS
teknigi ile DCSA-PTS ve DEHO-PTS yontemlerinden sirastyla 1.58 dB ve 3.10 dB daha

diisiik yan lob seviyesine ulasilmistir.
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Sekil 3.37. Zeki optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin PSD performans: bakimindan
karsilastirilmasi (p = 3).

Sekil 3.38°de, zeki optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin bit hata oran1 performanslari
karsilastirilmistir. Bu amagla her bir teknigin SNR [dB] — BER egrisi, SSPA’nin sirasiyla
7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO degerleri i¢in tek bir grafik {izerinde elde edilmistir. Sekil 3.38’de
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elde edilen SNR [dB] — BER egrilerinden de anlasilacagi tizere, her bir IBO degeri igin
en yiiksek bit hata orani performansi gosteren ilk lic yontem sirasiyla DIWO-PTS, DCSA-
PTS ve DEHO-PTS olurken, DFA-PTS ve TS-PTS yontemleri son iki sirada yer almistir.
Ormnegin sdz konusu teknikler IBO = 8 dB i¢in 30 dB SNR degerinde en kiigiikten en
biiyiige dogru sirastyla 3.59x107, 4.05x10™, 4.58x10%, 5.12x10* ve 5.74x10* BER
degerlerine ulasmislardir. Bu sonuglardan da anlasilacagi iizere, en yiiksek bit hata orani
performansina sahip DIWO-PTS teknigi ile DCSA-PTS, DEHO-PTS, DFA-PTS ve TS-
PTS yontemleri arasinda sirasiyla 0.46x10%, 0.99x10%, 1.53x107* ve 2.15%10™* kadarlik
BER farklar1 olusmustur.
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Sekil 3.38. Zeki optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin BER performans: bakimindan
karsilastirilmasi (p=1).

3.4.2. Zeki Optimizasyon Tabanhh PTS Tekniklerinin Hesaplama Karmasikhig:

Analizi

Bu boliimde, PAPR diislirme islemi siiresince ihtiya¢ duyulan karmasik ¢arpim ve
karmagik toplam sayilar1 hesaba katilarak, zeki optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin
her birinin hesaplama karmasikligi elde edilmistir. Tam bir karmasiklik analizi igin,

sadece iletim sinyalinin PAPR degerini belirleyen temel islemlerin uygulamaya kondugu
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PTS bloguna odaklanmak yerine, Sekil 2.8’de verilen PTS entegreli UFMC vericisi bir
biitlin olarak degerlendirilmistir. PAPR diisiirme stratejilerinin karmasiklik ifadelerini
tanimlarken, karmasik carpim, karmasik toplam veya her ikisine de ihtiya¢c duyan
Sekil 2.8’deki islem bloklaridan her birinin hesaplama yiikii tek tek elde edilir. Ardindan
s6z konusu islem bloklarina ait hesaplama karmasikliklari toplanarak genel karmasiklik
ifadesine ulasilir. PTS karmasikligi bu sekilde bir kere elde edildikten sonra, artik zeki
optimizasyon tabanli PTS tekniklerinin karmasiklik ifadelerini elde etmek ¢ok daha kolay
hale gelir. Ciinkii s6z konusu tekniklerin her biri, geleneksel PTS yonteminin modifiye
edilmis birer versiyonudur. Bu durum g6z 6niinde bulundurularak karmasiklik analizine
geleneksel PTS yontemi ile baslanacak olup, ardindan sirasiyla TS-PTS, DFA-PTS,
DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS teknikleri ile devam edilecektir.

Oncelikle PTS blogunda yer alan IFFT operatorlerinin neden oldugu karmagsiklik yiikiinii
elde etmekle ige baglayip, PTS yonteminin genel karmasiklik ifadesini olusturacak olan
karmagiklik bilesenlerinin her biri elde edilinceye kadar Sekil 2.8’de soldan saga dogru
ilerleyelim. LN-uzunluklu veri dizisinde tek bir IFFT iglemi gergeklestirmek i¢in ihtiyag

duyulan karmagik carpim ve karmagsik toplam sayilar sirastyla (LN /2)log,(LN) ve
LN log,(LN) olarak tanimlanmaktadir [135]. Ote yandan, [135]te oldugu gibi 1 adet
karmagik ¢arpim i¢in ihtiya¢ duyulan islem yiikiiniin 4 adet karmasik toplamin yol agtig1
islem yiikiine esit oldugu kabul edilirse, tek bir IFFT isleminin karmasikligi asagidaki

gibi sadece karmagik toplam sayisi cinsinden ifade edilebilir:

N, =4(LN /2)log,(LN) + LN log, (LN)

(3.23)
=3LN log,(LN)

Burada IFFT isleminin genel karmasikligin1 n_  ile sembolize edilen karmasik toplam

top
sayisi cinsinden elde etmek icin, IFFT isleminde ihtiya¢ duyulan karmasik ¢arpim sayisi
4 ile carpildiktan sonra yine ayni islemde ihtiya¢ duyulan karmasik toplam sayisina
eklenmistir. PTS bloguna geri donecek olursak, LN-uzunluklu alt blok vektoérlerini
frekans domeninden zaman domenine doniistirmek igin gergeklestirilen V adet IFFT
isleminin hesaplama karmasikligi, Denklem (3.23)’te verilen tek bir IFFT islemine ait

karmagiklik ifadesinin V ile ¢arpimi seklinde asagidaki gibi ifade edilir:

n,, =3VLN log,(LN) (3.24)
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V adet alt blok vektoriiniin toplanmasi i¢in ihtiya¢ duyulan karmasik toplam sayisi ise

asagidaki gibi olacaktir:
ntop = (\/ _1) LN (325)

Alt blok vektorlerinin toplanmasi islemi PAPR diisiirme siireci boyunca SN kez
tekrarlandig1 ig¢in, PTS blogundaki s6z konusu toplama islemlerinden kaynaklanan

hesaplama karmagsiklig1 asagidaki gibi tanimlanir:
Ng, =SN(V —1)LN (3.26)

PTS ¢ikisindan elde edilen zaman domenindeki sinyali, farkli UFMC alt bantlarina tahsis
edilmeye uygun frekans domeni veri dizisine doniistiirmek amaciyla kullanilan FFT

blogu, asagidaki hesaplama karmasikligina neden olmaktadir:

Mo, =3LN log, (LN) (3.27)

Benzer sekilde, UFMC blogunda LN-uzunluklu B farkli alt bant veri dizilerinin her birine

IFFT islemi uygulanmasi, asagidaki hesaplama yiikiinii de beraberinde getirecektir:

Mo, = 3BLN log, (LN) (3.28)

Farkli UFMC alt bantlarinda gergeklestirilen filtreleme islemlerinin neden oldugu
hesaplama yiikii, PTS yoOntemine ait genel karmagiklik ifadesinin bir diger 6nemli
pargasini olusturmaktadir. p-uzunluklu bir sinyalin g-uzunlugunda sonlu diirtii cevabina
sahip bir filtre ile filtrelenmesi, aralarindaki konvoliisyon isleminden dolay1 p - q adet
karmasik ¢carpim ve (p — 1) - (g — 1) adet karmasik toplam islemi gerektirmektedir [138].
Buna gore, (LN + Lcp) uzunluklu dongiisel olarak uzatilmig bir IFFT ¢ikis sinyalinin
Lt -uzunluklu sonlu diirtii cevabina sahip bir alt bant filtresi ile filtrelenmesi igin, sirasiyla
Lt - (LN + Lcp) adet karmagik ¢arpim ve (Lf— 1) - (LN + Lcp — 1) adet karmasik toplam
islemlerine ihtiya¢ duyulacaktir. 1 adet karmasik carpimin hesaplama maliyeti
bakimindan 4 adet karmasik toplama esit oldugu [135] ve gergeklestirilecek toplam
filtreleme islemi sayisinin B degerine esit oldugu hesaba katildiginda, UFMC blogundaki

s0z konusu filtreleme iglemlerinin hesaplama karmasiklig1 asagidaki gibi olacaktir:

Moy =4BL, (LN + Lep) + B(L, —D)(LN +Lep —1) (3.29)
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(LN + Lcp) uzunluklu alt bant sinyallerinin her biri, L -uzunluklu bir alt bant filtresi ile
filtrelenmesinin ardindan (LN + Lcp + Lf) uzunluguna ulastigi igin, ilgili sinyallerin
filtrelenmis versiyonlarinin Sekil 2.8’in en sag ucunda toplanmasi islemi, genel PTS

karmasikligina asagidaki hesaplama maliyetinin eklenmesine neden olmaktadir:
Ng, =(B—1)(LN +Lgp +Ly) (3.30)

Son olarak, her bir karmasiklik bileseni asagidaki gibi bir araya getirilerek PTS

yontemine ait genel karmagiklik ifadesi elde edilir:

Core =3VLN log, (LN)+SN(V —1)LN +3LN log, (LN)

PTS Blogu FFT Blogu
+3BLN log, (LN)+4BL, (LN +Lg,) + B(L, ~I)(LN + Lo 1)+ (B-D)(LN + L, +L,)  (3.31)
UFMC Blogu

=SN(V —1)LN +(V + B+1)3LN log,(LN)+ (LN + L, )(5BL, 1)+ B-L,

Burada klasik PTS yonteminin genel karmasikligi C,¢ tarafindan temsil edilmektedir.

Bu noktadan itibaren, herhangi bir zeki optimizasyon tabanli PTS stratejisinin hesaplama
karmagikligini elde etmek igin yapilmasi gereken tek sey, arzu edilen stratejiye ait
arastirma karmasiklig1 ifadesinin, Denklem (3.31)’de verilen genel karmagiklik
ifadesinde yer alan geleneksel PTS yonteminin arastirma karmasikliginin yerine
koyulmasidir. Klasik PTS yonteminin SN ile ifade edilen arastirma karmasikligi ile diger
gelismis PTS stratejilerinin arastirma karmasikligi ifadelerine Tablo 3.14’ten ulasilabilir.
Denklem (3.31)’in arastirma karmasiklig1 boliimiinde yukarida bahsedilen modifikasyon
gerceklestirilerek, TS-PTS, DFA-PTS, DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS

stratejilerinin genel karmasiklik ifadeleri sirasiyla agsagidaki gibi elde edilir:

Crsoprs =((V = Lr)Cpr )V ~DLN +(V + B+1)3LN log, (LN)

(332)
+(LN +L,)(5BL, 1) +BL,
Corr ore = (AS-G._ )V —I)LN +(V +B+1)3LN log, (LN)
+(LN + Lo, )(5BL, ~1)+B—L, (3:33)
Comg ore = (C-E-MINY(V —1)LN + (v + B+1)3LN log, (LN)

(3.34)

+(LN +L.,)(5BL, —1)+B—L,
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CDCSA—PTS =(S 'tmax)(v —DLN +(V +B+1)3LN |0g2(LN)
F(LN +L,)(5BL, ~1)+B-L, (3.35)
Congpre = (NFE)(V —)LN + (v + B+1)3LN log, (LN)

+(LN + Lgp)(5BL, ~1)+B—L, (3.36)

Denklem (3.32-3.36)’dan kolayca fark edilecegi lizere, herhangi bir PAPR diigiirme
stratejisinin genel karmasiklik ifadesini digerlerinden farkli kilan kisim, arastirma
karmasikliginin yer aldigi karmasiklik bilesenidir. Adil bir performans karsilastirmasi
yapmak i¢in, s6z konusu stratejilerin hesaplama karmasikliklar1 birbirine esitlenmistir.
Bu amagla, ilgili karmasiklik bilesenlerinde yer alan arastirma karmasiklig: ifadeleri her
bir yontem i¢in 256 degerine ayarlanmistir. Boliim 3.4.1°de gergeklestirilmis olan genis
kapsamli performans analizine gore, DIWO-PTS stratejisi aym: hesaplama
karmagikliginda diger yontemlerden daha iyi bir PAPR diisiirme performansi sergileyerek

istiinliigiinii ortaya koymustur.

3.4.3. Zeki Optimizasyon Tabanlh SLM Tekniklerinin Performans Analizi

Bu boliimde MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM stratejilerinin her biri, klasik SLM
yontemi ile PAPR, PSD ve BER olmak iizere toplam {i¢ farkli performans kriterine gore
karsilastirilmistir. Boylelikle MBO, DCS ve DFOA tabanli faz optimizasyon islemleri ile
SLM yonteminde saglanan PAPR kazanimlarinin yani sira, ilgili yontemin gii¢ spektral
yogunlugu ve bit hata orani performansinda elde edilen iyilesmeleri de gézlemleme firsati
elde edilmistir. Ayrica s6z konusu zeki optimizasyon tabanli SLM stratejilerinin sahip
olduklar1 potansiyel hakkinda daha net bir fikir sahibi olabilmek amaciyla, GA-SLM ve
BBA-SLM isimli iki adet gelismis SLM yontemi daha simiilasyonlarda kiyaslama amagh
kullanilmigtir. Burada GA-SLM yontemi, evrimsel algoritmalarin en {inliisii olan genetik
algoritmaya (GA) [139] dayanirken, BBA-SLM yo6ntemi, ikili yarasa algoritmasi (BBA)
[140] olarak adlandirilan etkili bir siirii zekasi tabanli optimizasyon algoritmasina

dayanmaktadir.
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Tablo 3.15. SLM tabanli tekniklerin arastirma karmasikliklari.

Yontemler Arastirma Sayisi (SN) PAPR (CCDF =10%)
Orijinal 0 11.35dB

SLM U =512 6.75 dB

GA-SLM Pop -Jen=32-16 =512 6.60 dB

BBA-SLM YS -iter=32-16=512 6.46 dB

MBO-SLM [:V‘f; Jf‘?g‘_f)) ((5F _‘11))]] I 6.30 dB

DCS-SLM JenSay =512 6.18 dB

DFOA-SLM NFC =512 6.07 dB

Tablo 3.15’te, SLM tabanli PAPR diisiirme tekniklerinin her biri i¢in elde edilmis olan
arastirma karmasiklig ifadeleri ile soz konusu tekniklerin arastirma karmasikliklarinin
512 degerine esitlenmesi durumunda CCDF = 10%"te ulagmus olduklar1 PAPR degerleri
sirastyla ikinci ve tiglinci siitunda verilmistir. Tablodan da agik¢a goriildigi {izere,
orijinal sinyalin herhangi bir PAPR diisiirme prosediirii uygulanmadan direk olarak
kanala verilmesi durumunda, arastirma karmasikligi sifira esit olmaktadir. Orijinal
sinyalde SLM yontemi kullanilarak PAPR diisiirme islemi gergeklestirildigi takdirde,
aragtirma karmasikligt SN = U degerine yiikselmektedir. Klasik SLM yo6nteminde
arastirma karmasikligi, optimum faz dizisi arayisi boyunca gergeklestirilen PAPR
hesaplamalarinin sayist bulunarak elde edilebilmektedir. SLM yonteminde rastgele
tiretilen her bir faz dizisi aday1 i¢in tek bir PAPR hesab1 yapildigindan dolay1, U ile
sembolize edilen rastgele tiretilmis toplam faz dizisi sayisi, Tablo 3.15’te ifade edildigi
gibi direk olarak SLM yodnteminin arastirma karmasikligini verecektir. Ote yandan, klasik
SLM yontemine zeki optimizasyon algoritmalar1 entegre edilerek olusturulan gelismis
SLM tekniklerinin arastirma karmasikliklari, faz optimizasyonu boyunca gergeklestirilen
toplam uygunluk hesabi sayisi1 dikkate alinarak tanimlanmaktadir. Buna gére, GA-SLM
yonteminde gergeklestirilen toplam uygunluk hesabi sayisi popiilasyon boyutu (Pop) ile
jenerasyon sayisinin (Jen) ¢arpimina esit oldugundan dolayi, s6z konusu ydntemin

arastirma karmasikligi SN = Pop - Jen seklinde ifade edilmektedir. GA-SLM yonteminde
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faz optimizasyonu amaciyla kullanilan genetik algoritmaya ait parametre degerleri
sirasiyla Pop = 32, Jen = 16, Mr = 0.01 ve Cr = 0.6 olarak belirlenmistir. Burada Mr,
mutasyon oranini belirtirken Cr, caprazlama oranina karsilik gelmektedir. GA-SLM
performansini maksimize eden s6z konusu parametre degerlerine ulasmak igin farkl
parametre kombinasyonlarinin sistematik ve tekrarli bir sekilde test edildigi titiz bir
simiilasyon c¢alismasi gergeklestirilmistir. Optimum parametre degerlerinin bulunmasi
amaciyla gergeklestirilen bu simiilasyon c¢alismasi, zeki optimizasyon tabanli SLM
tekniklerinin her biri i¢in tekrarlanmistir. GA-SLM ile birlikte kiyaslama amacl
kullanilan BBA-SLM yo6nteminin arastirma karmasikligi ise, SN = YS - iter olarak ifade
edilmektedir. Bu ifadede yer alan iter, iterasyon sayisin1 temsil ederken YS,
popiilasyonda bulunan toplam yarasa sayisina karsilik gelmektedir. Sirasiyla 16 ve 32
degerleri atanan iter ve YS parametreleri haricinde, baslangi¢ ses siddeti (A), son sinyal
yayilim orani (r), alfa katsayisi (a), gama katsayisi (y), minimum frekans (Fmin) ve
maksimum frekans (Fmax) isimli diger BBA parametreleri sirasiyla A=1,r =1, o = 0.9,
y = 0.1, Fmin = 0 ve Fmax = 2 olarak belirlenmistir. MBO-SLM tekniginin arastirma
karmagsikligi SN = [W + (W—H) - (F—1)] - T - C seklinde tanimlanmaktadir. S6z konusu
karmagiklik ifadesinde yer alan MBO parametreleri W=4, H=1, F=5T=4veC=8
olarak belirlenmistir. Burada W, H, F, T ve C sirasiyla her bir kus i¢in iiretilen komsu
¢ozlim sayis1, kuslar arasinda paylasilan komsu ¢6ziim sayisi, popiilasyonda bulunan kus
sayisi, maksimum tur sayist ve maksimum dongli sayisini belirtmektedir. DCS
algoritmasinin her bir jenerasyonu icin sadece bir adet uygunluk hesab1 yapildig: i¢in,
DCS-SLM tekniginin arastirma karmasikligi Tablo 3.15’te gosterildigi gibi direk olarak
jenerasyon sayisina esit olacaktir. SN = JenSay seklinde tanimlanan karmagiklik
ifadesindeki JenSay parametresi, DCS algoritmasinin jenerasyon sayisini ifade
etmektedir. Yabanci yumurtayi ayirt etme olasilig1 ve popiilasyonda bulunan guguk kusu

sayisini temsil eden diger DCS parametreleri ise sirasiyla p, =0.25 ve C = 4 olarak

belirlenmistir. GA-SLM, BBA-SLM, MBO-SLM ve DCS-SLM tekniklerinde, tek bir
jenerasyonda, iterasyonda ya da dongiide gergeklestirilen uygunluk hesabi sayisi sabit
oldugundan dolay1, s6z konusu tekniklerin arastirma karmasikliklar1 kolaylikla ifade
edilebilmektedir. Ancak DFOA-SLM tekniginde, kiiresel tohumlama fazinda aday
popiilasyondan sec¢ilen aga¢ sayisina bagli olarak her bir iterasyonda orman boyutu
degistiginden dolay1 ve yine her bir iterasyonda yerel tohumlama islemine tabi tutulacak

sifir yash giincel agac sayisi degisken oldugu i¢in, s6z konusu teknigin tek bir
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iterasyonunda gerceklestirilen uygunluk hesabi sayisi da degisken hale gelmektedir. Bu
durum DFOA-SLM tekniginin arastirma karmasikligini, popiilasyon boyutu ya da
iterasyon sayisi {izerinden sabitlemeyi imkansiz kilmaktadir. Bu problemin iistesinden
gelmek i¢in, DFOA-SLM teknigini belirli bir arastirma sayisi boyunca calistirip hemen
ardindan durdurabilmeyi miimkiin hale getiren bir saya¢ kullanilmistir. Bu amagla, her
bir uygunluk hesabinda sayacin degeri 1 artirilmis olup, s6z konusu sayacin degeri
onceden belirlenmis olan uygunluk hesabi sayisina (NFC) ulastigi anda DFOA-SLM
stratejisi durdurulmustur. DFOA tabanli faz optimizasyon isleminin durdurulmasinin
hemen ardindan, o an i¢in mevcut popiilasyondaki en iyi uygunluk degerine sahip olan
agac¢ pozisyonu, optimum faz dizisi olarak belirlenmistir. Bu durumda, DFOA-SLM
tekniginin arastirma karmasikligi, direk olarak SN = NFC seklinde ifade edilebilir.
DFOA’ya ait parametre degerleri alan sinir1 = 5, hayat siiresi = 2, transfer orant = 20,
LSC =2 ve GSC = 1 olarak belirlenmistir. Burada LSC ve GSC sirasiyla yerel tohumlama
degisiklikleri ve kiiresel tohumlama degisikliklerini ifade etmektedir. Tablo 3.15°te
arastirma karmasikliklarinin SN = 512 gibi ortak bir degere ayarlanmasi durumunda elde
edilen PAPR sonuglari, UFMC dalga formu i¢in bu tez ¢alismasinda gelistirilmis olan
MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM tekniklerinin hem geleneksel SLM hem de
kendileriyle aynm1 kategoride yer alan GA-SLM ve BBA-SLM gibi gelismis SLM
yontemleri lizerinde PAPR basarimi1 bakimindan saglamis olduklar iistiinliigii net bir

sekilde ortaya koymaktadir.

3.4.3.1. MBO-SLM Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.39°da, MBO-SLM tekniginin PAPR diisiirme kapasitesini klasik SLM, GA-SLM
ve BBA-SLM yontemleriyle karsilastirmak amaciyla, her bir yoOntemin
PAPRo [dB] — CCDF egrisi elde edilmistir. Sekil 3.39’daki sonuglardan agik¢a goriildiigi
tizere MBO-SLM teknigi, orijinal UFMC sinyalinin PAPR degerini en diisiik seviyeye
indirerek diger yontemlerden daha iyi bir PAPR diisiirme performansi sergilemistir.
Geleneksel SLM ve karsilastirma amagli kullanilan diger zeki optimizasyon tabanli SLM
teknikleri orijinal sinyalde belirli miktarlarda PAPR iyilesmeleri saglamis olsalar da, en
fazla iyilesme MBO-SLM stratejisi ile elde edilmistir. Ornegin CCDF = 107 igin, GA-
SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM tarafindan orijinal sinyalde elde edilen PAPR kazanglari
sirasiyla 4.75 dB, 4.89 dB ve 5.05 dB degerlerine esitken klasik SLM ydntemi, 4.60 dB

ile en diisiik PAPR kazanci elde eden yontem olmustur.
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Sekil 3.39. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM stratejilerinin PAPR diisiirme
performansi bakimindan karsilastirilmas.

Sekil 3.40°da, farkli {F, W, H, T, C} kombinasyonlarinin MBO-SLM tekniginin PAPR
diisiirme performansi {lizerindeki etkisini gézlemlemek amaciyla, s6z konusu teknigin
PAPRo [dB] — CCDF egrisi, SN=[W + (W —-H) - (F-1)] - T - C =512 esitligini saglayan
cesitli parametre kombinasyonlar i¢in elde edilmistir. Bu simiilasyon i¢in belirlenen
parametre kombinasyonlar1 sirasiyla {3, 14, 5, 4, 4}, {5, 4, 1, 4, 8}, {5, 8, 2, 4, 4},
{7, 10, 1, 2, 4}, {9, 8, 1, 2, 4}, {9, 16, 2, 2, 2}, {21, 4, 1, 2, 4} ve {21, 8, 2, 2, 2}
seklindedir. S6z konusu {F, W, H, T, C} kombinasyonlarin1 belirlerken, MBO-SLM
tekniginin arastirma karmagsikliginin 512 degerine esit olmasi kosulunu g6z Oniinde
bulundurmanin yani sira, iki kosulun daha saglanmasina 6zel olarak dikkat edilmistir.
Parametre kombinasyonlar1 belirlenirken dikkate alinmasi gereken bu kosullar

sunlardir [102]:

1) Esit uzunlukta sag ve sol kuyruga sahip V seklinde bir kus siiriisii olusturabilmek

icin, F degeri tek say1 olarak secilmelidir.

2) Her bir takipgi kusun, ontindeki kusa ait kullanilmayan H adet komsu ¢6ziime
ihtiya¢ duymas1 ve lider kusun iki adet takipg¢isinin bulunmasi nedeniyle, s6z

konusu takipgi kuslarin her ikisinin de komsu ¢6ziim ihtiyacinin karsilanabilmesi
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icin, en iyl komsu ¢éziimiin kullanilmasinin ardindan geriye kalan komsu ¢6ziim
sayisinin en az 2H olmasi gerekmektedir. Bu nedenle, W ile sembolize edilen

toplam komsu ¢6ziim sayisi, W > (2H + 1) olacak sekilde secilmelidir.

Sekil 3.40’tan kolayca anlagilacagi iizere, en iyi ii¢ PAPR diisiirme performansi, en diisiik
kus sayilarini igeren {5, 4, 1, 4, 8}, {5, 8, 2,4, 4} ve {3, 14, 5, 4, 4} kombinasyonlari ile
elde edilmis olup, 5 degerinden daha biiylik popiilasyon boyutlar1 i¢in olusturulan diger
parametre kombinasyonlari, MBO-SLM tekniginin bariz bir sekilde daha kotii PAPR
diisirme performans1 sergilemesine neden olmustur. Ornegin s6z konusu iig
kombinasyon arasinda, MBO-SLM  stratejisinin PAPR diistirme performansini
maksimize eden en ideal parametre kombinasyonu {5, 4, 1, 4, 8} kullanildig1 takdirde
CCDF = 10°"te 6.30 dB PAPR degerine ulasilirken, ayn1t CCDF degerinde {5, 8, 2, 4, 4}
ve {3, 14, 5, 4, 4} kombinasyonlar1 ile ulasilan PAPR degerleri sirasiyla 6.38 dB ve
6.41 dB’ye esit olmaktadir.
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Sekil 3.40. Farkli parametre kombinasyonlarinin MBO-SLM tekniginin PAPR diigiirme
performansi iizerindeki etkisi.

Sekil 3.41°de, alt tasiyict sayisindaki degisimin SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-
SLM tekniklerinin PAPRo [dB] — CCDF egrileri tizerindeki etkisi test edilmistir.
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Sekilden de agikca goriildiigli gibi, alt tasiyict sayisinin 64’ten 128’°e artirilmasi, hem
orijinal hem de PAPR degeri diisiirtilmiis UFMC sinyallerinde belirli miktarlarda PAPR
bliylimelerine yol agmustir. Sekil 3.41°e daha yakindan bakarak alt tasiyict etkisini
niimerik olarak analiz etmek miimkiindiir. Ornegin orijinal UFMC sinyali ile bu sinyalin
SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM teknikleri kullanilarak PAPR degeri
diisiiriilmiis versiyonlarmin CCDF = 10%"teki PAPR degerleri 64 alt tasiyici say1si igin
sirastyla 10.94 dB, 6.08 dB, 5.93 dB, 5.80 dB ve 5.55 dB’ye esitken, alt tasiyici sayisinin
64’ten 128’¢ artirilmasiyla birlikte s6z konusu PAPR degerleri sirasiyla 11.35 dB,
6.75 dB, 6.60 dB, 6.46 dB ve 6.30 dB’ye yiikselmistir.
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Sekil 3.41. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM tekniklerinin 64 ve 128 alt tasiyici
sayilar1 igin PAPRg [dB] — CCDF egrileri.

Sekil 3.42°de, UFMC iletim sinyaline SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM
tekniklerinin uygulanmast durumunda elde edilen yan lob seviyeleri gosterilmektedir.
Ayrica, SSPA’ya ait IBO parametresinin yan lob seviyeleri lizerindeki etkisi, sirasiyla
10 dB, 11 dB ve 12 dB IBO degerleri i¢in ayn1 sekil iizerinde test edilmistir. Diizgiinliik
katsayisi olarak adlandirilan ikinci SSPA parametresi ise p = 3 olarak tayin edilmistir.
Sekil 3.39’da elde edilen sonuglardan da bilindigi lizere maksimum PAPR iyilesmesi

MBO-SLM teknigi ile saglandig i¢in, en diisiik yan lob seviyeleri de yine ayni1 teknik ile
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elde edilmistir. Ornegin, en yiiksekten en diisiige dogru sirastyla SLM, GA-SLM, BBA-
SLM ve MBO-SLM teknikleri tarafindan IBO = 11 dB’de elde edilen yan lob seviyeleri
—47.30 dB, —50.87 dB, —54.86 dB ve —57.60 dB scklinde siralanmaktadir. Diger taraftan,
IBO degerinin 10 dB’den 12 dB’ye kadar artirilmasi, her bir teknigin yan lob seviyesinde

belirli bir oranda diislise neden olmustur.

= = =SSPA, SLM
————— SSPA, GA-SLM
SSPA, BBA-SLM
SSPA, MBO-SLM

PSD [dB]

+——> Dogrusal HPA

ool 1BO=12 NA M |
-100 | A.AMAM I AAAAAAA L

-4 2 0 2 4
Frekans [MHz]

(e}
(o2}
[«2]
[o2)

Sekil 3.42. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM tekniklerinin degisen IBO
degerleri i¢in PSD performanslari (p = 3).

Sekil 3.43’te, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM teknikleri kullanilarak ne
kadarlik bir bit hata orani iyilesmesi elde edilebilecegi sirasiyla 7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO
degerleri i¢in test edilmistir. SSPA’nin diizglinliik katsayis1 ise bu simiilasyon i¢in p = 1
olarak belirlenmistir. UFMC sinyalinin bit hata oranint minimum seviyelere indirmek i¢in
ilk yapilmas1 gereken sey, s6z konusu sinyalin PAPR degerinin miimkiin oldugunca
diistiriilerek SSPA’nin sinyal {izerindeki bozucu etkisinin en aza indirilmesidir. UFMC
sinyalinin PAPR degerini en diisiik seviyeye indiren MBO-SLM, beklenildigi gibi her bir
IBO degeri i¢in maksimum bit hata oran1 iyilesmesi saglayan ydntem olmustur. Ornegin,
SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM teknikleri kullanilarak PAPR degeri
diistiriilmiiy UFMC sinyallerinin, IBO parametresi 8 dB degerine ayarlanmis SSPA ile

kuvvetlendirilmesi durumunda, 30 dB SNR degerinde elde edilen bit hata oranlar1 en
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biiyiikten en kiigiige dogru sirastyla 7.17x10%, 5.12x10%, 3.71x10* ve 3.10x10™

degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.43. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve MBO-SLM tekniklerinin ¢esitli IBO degerleri
icin BER performanslar1 (p=1).

3.4.3.2. DCS-SLM Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.44’te, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslari, s6z konusu tekniklerin her biri igin elde edilmis olan PAPRo [dB] — CCDF
egrileri vasitasiyla karsilastirilmistir. Sekilde goriildiigii gibi, hem geleneksel SLM
yontemi hem de bu yontemin GA, BBA ve DCS algoritmalari ile modifiye edilmis
versiyonlari, orijinal UFMC sinyalinin PAPR degerinde kayda deger iyilesmeler elde
etmislerdir. Diger taraftan, zeki optimizasyon tabanli SLM tekniklerinin her biri,
beklenildigi tizere klasik SLM yontemine oranla daha fazla PAPR iyilesmesi elde
etmistir. S6z konusu gelismis SLM yontemleri arasinda DCS-SLM teknigi, geleneksel
SLM yonteminde saglamis oldugu maksimum PAPR iyilesmesi ile, hem BBA-SLM hem
de GA-SLM yontemlerini net bir sekilde geride birakmustir. Ornegin CCDF = 10%’te,
GA-SLM ve BBA-SLM yontemleri, geleneksel SLM yoOntemi tlizerinde sirastyla 0.15 dB
ve 0.29 dB PAPR kazanglari elde ederken, DCS-SLM teknigi ile ilgili yontem iizerinde
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saglanan PAPR kazanci 0.57 dB degerine esit olmaktadir. Bu sonuglara gére DCS-SLM
teknigi en yakin rakibi olan BBA-SLM yo6nteminden 0.28 dB daha fazla PAPR kazanci
elde etmis olup, GA-SLM yontemine ise 0.42 dB fark atmustir.
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Sekil 3.44. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin PAPRo [dB] — CCDF
egrileri tizerinden PAPR diisiirme performanslarinin karsilastirilmasi.

Sekil 3.45°te, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin PAPR diisiirme
performanslarimi farkli alt tasiyici sayilari igin analiz etmek amaciyla, her bir teknigin
PAPRo [dB] — CCDF egrisi sirasiyla 64, 128 ve 256 alt tastyici sayilari i¢in elde edilmistir.
Ilgili PAPR egrilerinden anlagilacag: iizere DCS-SLM teknigi, diger yontemler
tizerindeki performans iistiinliigiinii her bir alt tasiyici sayist igin korumustur. Diger
taraftan, alt tasiyici sayisinin 64°ten 256’ya yiikseltilmesi, orijinal UFMC sinyali de dahil
olmak iizere her bir teknigin PAPR degerinde belirli bir oranda artisa neden olmustur.
Ornegin CCDF = 10%te elde edilen PAPR sonuglar1 goz 6niine alinacak olursa, alt
tastyici sayisinin 64’ten 256’ya yiikseltilmesinden dolayi orijinal sinyal ile SLM, GA-
SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinde meydana gelen PAPR artislart sirasiyla
0.68 dB, 1.26 dB, 1.27 dB, 1.28 dB ve 1.28 dB degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.45. Alt tastyict sayisindaki degisimin SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM
teknikleri ile PAPR diislirme islemine tabi tutulan UFMC sinyalinin PAPRg
[dB] — CCDF egrileri tizerindeki etkisi.

Sekil 3.46’da, yabanci yumurtayr ayirt etme olasiliginin DCS-SLM performansi
tizerindeki etkisini test etmek amaciyla, 0.05’ten 0.45’e kadar degisen pa degerleri igin
ilgili teknigin PAPRo [dB] — CCDF egrileri elde edilmistir. Sekil 3.46’da acikca
gorildigi gibi, pa parametresinin DCS-SLM tekniginin PAPR diisiirme performansi
izerinde ¢ok az bir etkisi bulunmaktadir. Bu nedenle, DCS-SLM stratejisinde pa
parametresinin hassas bir sekilde ayarlanmasia gerek yoktur. Cesitli pa degerleri i¢in
elde edilen PAPRg [dB] — CCDF egrileri birbirine olduk¢a yakin c¢ikmistir. Ornegin
CCDF = 10%te, pa degerinin [0.05, 0.45] aralifinda degistirilmesinin yol agtig1
maksimum PAPR degisimi sadece 0.065 dB degerine esit olmaktadir. Bu tez
calismasinda pa parametresine, ¢ogu optimizasyon problemi i¢in uygun bir deger

olmasindan dolay1 Yang ve Deb [105] tarafindan 6nerilen 0.25 degeri atanmustir.
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Sekil 3.46. DCS algoritmasina ait pa parametresinin DCS-SLM tekniginin PAPR diisiirme
performansi tizerindeki etkisi.

Sekil 3.47°de, DCS-SLM teknigi ile ulasilan yan lob seviyesini sirastyla SLM, GA-SLM
ve BBA-SLM yontemleri ile elde edilen yan lob seviyeleri ile karsilagtirmak amaciyla,
her bir teknik i¢in gii¢ spektral yogunlugu egrisi ¢izdirilmistir. S6z konusu PSD egrileri,
10 dB, 11 dB ve 12 dB olmak iizere toplam ii¢ farkli IBO degeri icin elde edilmistir.
UFMC sinyalinde yan lob bastirma miktari, ilgili sinyalin PAPR degerinin ne kadar
diisiiriildiigine baghdir. Bu nedenle, her bir IBO degeri i¢in en diisiik yan lob seviyeli
PSD egrisi, UFMC sinyalinde maksimum PAPR iyilesmesi saglayan DCS-SLM teknigi
ile elde edilmistir. Ornegin, Sekil 3.47°de IBO = 12 dB i¢in elde edilen PSD egrilerine
odaklanilacak olursa, DCS-SLM, BBA-SLM, GA-SLM ve geleneksel SLM yontemleri
ile elde edilen yan lob seviyeleri sirasiyla —73.45 dB, —71.57 dB, —69.84 dB ve —66.74
dB degerlerine esit olmaktadir. Bunun haricinde IBO degerindeki artisla birlikte
kuvvetlendirme noktas: doyum bolgesinden dogrusal bolgeye dogru kaydirilan SSPA’nin
kuvvetlendirme islemi boyunca doyuma ulagsma siklig1 ve buna bagl olarak da sinyal
tizerindeki bozucu etkisi azalmis olup, s6z konusu tekniklerin her birinin yan lob
seviyesinde diismeler meydana gelmistir. Ornegin DCS-SLM teknigi ile IBO = 10 dB
icin elde edilen yan lob seviyesi —40.99 dB olurken, ayni teknik ile IBO = 11 dB ve
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IBO = 12 dB igin ulasilan yan lob seviyeleri sirasiyla —58.71 dB ve —73.45 dB degerlerine

esit olmaktadir.
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Sekil 3.47. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin ii¢ farkli IBO degeri
i¢cin PSD performanslariin karsilastiriimasi (p = 3).

Sekil 3.48’de, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin bit hata orani
tyilestirme kapasiteleri karsilastirilmistir. S6z konusu karsilagtirma, sirasiyla 7 dB, 8 dB
ve 9 dB olarak belirlenen ii¢ farkli IBO degeri i¢in gerceklestirilmistir. Yiiksek PAPR
degerine sahip sinyallerde meydana gelen SSPA tabanli bozulmalarin yol actigi
istenmeyen durumlardan bir digeri ise bit hata orani artigidir. Ciinkii PAPR degerindeki
yiikselmeye bagli olarak iletim sinyallerinde meydana gelen SSPA tabanli bozulmalar
arttikca, alicida bozulmus sinyalden orijinal bilgi verisini elde etmek gittik¢e gliclesmekte
ve buna bagli olarak da bit hata orami ylikselmektedir. Yani vericisinde SSPA ile
kuvvetlendirme yapilan UFMC sisteminin BER performansi, kullanilan PAPR diisiirme
yonteminin basarist ile dogrudan ilintilidir. Bu nedenle Sekil 3.48’den de agikca
goriildiigl tizere, her bir IBO degeri i¢in en diisiik bit hata orani, en yiiksek PAPR
diisiirme performansima sahip DCS-SLM teknigi ile elde edilmistir. Ornegin 8 dB IBO
degeri i¢in DCS-SLM, BBA-SLM, GA-SLM ve klasik SLM yontemleri ile
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SNR = 25 dB’de elde edilen bit hata oranlar1 sirastyla 5.31x10%, 6.65x104, 8.80x10 ve

1.13x107® degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.48. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin BER basarimlari
bakimindan farkli IBO degerleri i¢in karsilagtirtlmasi (p=1).

3.4.3.3. DFOA-SLM Teknigi ile PAPR Diisiirme

Sekil 3.49’da, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM teknikleri arasindaki
performans farklarin1 gorsel olarak analiz etmek amaciyla, her bir teknigin
PAPRo [dB] — CCDF egrisi elde edilmistir. Sekil 3.49’a bakildiginda, hem GA-SLM hem
de BBA-SLM yontemleri vasitasiyla geleneksel SLM yonteminin PAPR diigiirme
performansinda belirli miktarlarda iyilesmeler elde edilmis olsa da, en fazla iyilesme
DFOA-SLM stratejisi ile elde edilmistir. Ornegin, DFOA-SLM stratejisi en yakin rakibi
olan BBA-SLM yéntemine CCDF = 10%’te 0.39 dB’lik bir fark atmustir. S6z konusu
stratejinin aynt CCDF degerinde GA-SLM ve klasik SLM yontemleri {izerinde saglamis
oldugu PAPR kazanglari ise sirasiyla 0.53 dB ve 0.68 dB degerlerine esittir.
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Sekil 3.49. DFOA-SLM tekniginin SLM, GA-SLM ve BBA-SLM yontemleriyle PAPR

diisiirme performansi bakimindan karsilastirilmasi.

-_—
<

+  Orijinal

® SLM

* GA-SLM
BBA-SLM
A DFOA-SLM

CCDF(Pr[PAPR>PAPR ])
3

8 9 10
PAPR | [dB]

Sekil 3.50. Alt tasiyict sayisinin SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM

tekniklerinin PAPR basarimlari tizerindeki etkisi.
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Sekil 3.50°’de, DFOA-SLM tekniginin farkli ¢6ziim uzay1 boyutlarindaki performans
kararliligini test etmek amaciyla, UFMC sinyalindeki alt tasiyici sayisi ti¢ farkli deger
arasinda degistirilmistir. SLM yontemindeki faz optimizasyon probleminde, alt tasiyici
sayisinin ayni zamanda ¢dziim uzay1 boyutuna karsilik geldigi unutulmamalidir. Ornegin
herhangi bir zeki optimizasyon tabanli SLM yonteminin ¢6ziim vektdrii uzunlugunu
belirleyen alt tasiyict sayisinin N degerine esit olmasi, N-boyutlu ¢6ziim uzayinda
arastirma yapildigi anlamina gelmektedir. Sekil 3.50’den anlasilacagi iizere, DFOA-SLM
stratejisi olusturmus oldugu bariz PAPR farklari ile diger yontemlere olan performans
{istiinliigiinii her bir alt tastyic1 sayis1 icin korumustur. Ornegin CCDF = 10%te,
DFOA-SLM tekniginin kendisine performans olarak en yakin ydontem olan BBA-SLM
tizerinde 256, 128 ve 64 alt tasiyict sayilart icin elde etmis oldugu PAPR kazanclari
strastyla 0.29 dB, 0.39 dB ve 0.33 dB degerlerine esittir.

Sekil 3.51’den Sekil 3.55’e kadar, DFOA’ya ait parametrelerin DFOA-SLM tekniginin
PAPR diisiirme performansi iizerindeki etkileri test edilmistir. Ilgili aralikta yer alan her
bir sekilde, tek bir DFOA parametresi ele alinmistir. Ele alinan parametrenin degeri
degistirilirken, geriye kalan diger DFOA parametreleri sabit tutulmustur. DFOA i¢in

belirlenen sabit parametre degerleri Tablo 3.15’in agiklama kisminda verilmistir.
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Sekil 3.51. Cesitli alan limiti degerleri igin DFOA-SLM tekniginin PAPR diistirme
performansi.
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Sekil 3.51°de, alan limiti parametresine farkli degerler atanarak ilgili parametrenin
DFOA-SLM performansi lizerindeki etkisi arastirilmistir. Bu simiilasyonda, alan limiti
parametresinin hangi degerlerinin daha iyi PAPR diisiirme performansina yol agtigina
dair net bir fikir sahibi olabilmek amaciyla, tam alt1 farkli alan limiti degeri denenmistir.
Sekilden de agikca goriildigii iizere, alan limiti parametresinin 5’ten 30’a dogru
artirilmasi, DFOA-SLM tekniginin PAPR diisiirme performansinda siirekli bir
kotiilesmeye yol agmustir. Ornegin, alan limiti’nin 5, 10, 15, 20, 25 ve 30 degerlerine
ayarlanmastyla CCDF = 10"*te elde edilen PAPR degerleri sirasiyla 6.07 dB, 6.13 dB,
6.19 dB, 6.27 dB, 6.32 dB ve 6.38 dB’ye esit olmaktadir.
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Sekil 3.52. hayat siiresi parametresinin farkli degerleri icin DFOA-SLM teknigi
tarafindan elde edilen PAPR [dB] — CCDF egrileri.

Sekil 3.52°de, hayat siiresi parametresinin DFOA-SLM stratejisinde neden oldugu
performans degisimini gozlemlemek amaciyla, s6z konusu parametrenin degeri 1’den
baglayarak 8’e kadar artirllmistir. hayat siiresi parametresinin DFOA-SLM tekniginin
PAPR diislirme performansini ne 6l¢iide etkileyebilecegini tam olarak anlayabilmek i¢in,
ilgili parametrenin degeri yeterince genis bir aralikta degistirilmistir. 1 ve 2 degerleri
haricinde, hayat siiresi parametresine 3’ten 8’e¢ kadar verilen degerler, DFOA-SLM

tekniginin PAPR diisiirme performansini ¢ok fazla degistirmemistir. Ornegin hayat siiresi
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parametresinin [3, 8] araligindaki degerleri icin CCDF = 10’te elde edilen maksimum
PAPR degisimi sadece 0.03 dB’ye esittir. Diger taraftan, en kotii ve en iyi PAPR diistirme

performanslari, hayat siiresi parametresinin sirasiyla 1 ve 2 degerleri i¢in elde edilmistir.
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Sekil 3.53. transfer orani degerinin DFOA-SLM performansi tizerindeki etkisi.

Sekil 3.53’te DFOA-SLM teknigi, 5’in katlar1 seklinde 40°a kadar artan sekiz farkli
transfer orami degeri i¢in test edilmistir. S6z konusu transfer orami degerleri igin
Sekil 3.53’te elde edilmis olan PAPRg [dB] — CCDF egrilerinden anlasilacagi lizere, en
iyi li¢ PAPR diislirme performanst, transfer orani parametresinin 15, 20 ve 25 degerlerine
ayarlanmasiyla elde edilmistir. Bu {i¢ oran arasinda DFOA-SLM tekniginin
performansin1 maksimize eden optimum transfer orani ise 20 degerine esittir. Ornegin,
15, 20 ve 25 transfer oram degerleri icin CCDF = 10"’te sirasiyla 6.12 dB, 6.07 dB ve
6.13 dB PAPR degerlerine ulasilmistir. Diger taraftan, transfer orani parametresine
30°’dan daha yiiksek degerler atanmasi, DFOA-SLM stratejisinde oldukga belirgin
performans kétiilesmelerine yol agmustir. Ornegin, transfer orani = 30 i¢in DFOA-SLM
tekniginin CCDF = 10%te elde etmis oldugu PAPR degeri 6.22 dB’ye esitken, ilgili
PAPR degeri, transfer orani degerinin 30°dan 40’a kadar artirilmasiyla birlikte
6.52 dB’ye ulagmistir.



183

Sekil 3.54’te, DFOA-SLM tekniginin PAPR diisiirme performansi ¢esitli LSC degerleri
icin test edilmistir. Ilgili sekil dikkatlice incelenecek olursa, alt1 farkli LSC degeri icin
elde edilmis olan PAPRo [dB] — CCDF egrilerinin yatay eksende belirgin bir farkla iki
gruba ayrildig1 goriilecektir. i1k grup PAPR egrileri, LSC parametresi 1, 2 ve 3 degerlerine
ayarlanarak elde edilirken, ikinci grup egriler s6z konusu parametrenin 4, 5 ve 6 degerleri
icin elde edilmistir. Bu sonuglara gore, LSC parametresine 3’ten daha biiyiik bir deger
atanmasi, DFOA-SLM tekniginin PAPR diisirme performansinda kayda deger bir
kotiilesmeye yol agmaktadir. Bunun yaninda, ilk gruptaki en iyi PAPRo [dB] — CCDF
egrisi, LSC degeri 2’ye ayarlanarak elde edilmistir. Sekil 3.54’te CCDF = 10%te elde
edilmis olan PAPR degerleri goz dniinde bulunduruldugunda, LSC parametresinin 1’den
3’e kadar olan ilk ii¢ degeri icin DFOA-SLM tekniginin elde etmis oldugu PAPR
degerleri sirasiyla, 6.32 dB, 6.07 dB ve 6.23 dB olmaktadir.
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Sekil 3.54. DFOA-SLM tekniginin farkli LSC degerleri i¢in performans analizi.

Sekil 3.55’te, GSC parametresinin farkli degerlerinin DFOA-SLM stratejisinin PAPR
diistirme performansini nasil etkiledigini 6grenmek amaciyla, 1 ile 6 arasinda degisen bir
dizi GSC degeri test edilmistir. Bu amagla, her biri farkli bir GSC degeri i¢in ¢izdirilmis
olan alt1 farkli PAPRo [dB] — CCDF egrisi elde edilmistir. Sekil 3.55’te elde edilen test

sonuclarindan kolayca anlasilacagi iizere, GSC degerinin [1, 6] araliginda artirilmasi,
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DFOA-SLM tekniginin PAPR diislirme performansinin istikrarli bir sekilde
kotiilesmesine yol agmaktadir. Bunun yaninda, Sekil 3.55’ten de fark edilecegi gibi, GSC
degerinin 1’den 2’ye artirilmasi durumunda, DFOA-SLM tekniginin PAPR diislirme
performansinda meydana gelen kdtiilesme miktar1 nispeten daha fazla olmaktadir. 2’den
6’ya kadar olan diger GSC artiglar1 birbirine yakin miktarda daha az performans
kotiilesmelerine yol agmaktadir. Ornegin, GSC parametresine 1, 2, 3, 4, 5 ve 6 degerleri
verilmesi durumunda DFOA-SLM teknigi tarafindan CCDF = 10*’te elde edilen PAPR
degerleri sirasiyla 6.07 dB, 6.13 dB, 6.15 dB, 6.18 dB, 6.21 dB ve 6.23 dB’ye esit

olmaktadir.
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Sekil 3.55. Farkli GSC degerlerinin DFOA-SLM stratejisinin PAPR diistirme performansi
tizerindeki etkisi.

Sekil 3.56’da SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM tekniklerinin yan lob bastirma
kapasiteleri, her bir teknik i¢in ¢izdirilen PSD egrileri vasitasiyla karsilastirilmistir. S6z
konusu PSD egrileri, sirasiyla IBO =10 dB, IBO = 11 dB ve IBO = 12 dB degerleri igin
elde edilmistir. Sekil 3.56’da dogrulandigi iizere, UFMC sinyalinde maksimum PAPR
iyilesmesi saglayan en etkili PAPR diigiirme teknigi olmasi, DFOA-SLM tekniginin
mevcut yontemler arasinda her bir IBO degeri i¢in en diisiik yan lob seviyesine ulagsmasini

saglamistir. Ornegin, IBO = 11 dB’de elde edilen PSD egrileri dikkate alindiginda,
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DFOA-SLM teknigi kullanilarak BBA-SLM ve GA-SLM ydntemlerine gore sirastyla
5.69 dB ve 9.68 dB daha diisiik yan lob seviyeleri elde edilirken, s6z konusu teknik ile

geleneksel SLM yo6nteminin yan lob seviyeleri arasindaki fark 13.25 dB’ye ulagmustir.
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Sekil 3.56. Farkli IBO degerleri i¢in SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM
tekniklerinin PSD analizi (p = 3).

Sekil 3.57’de, SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM tekniklerinin sirasiyla 7 dB,
8 dB ve 9 dB IBO degerleri i¢in bit hata orani basarimlari incelenmistir. SSPA ile
dogrusal olmayan kuvvetlendirme isleminden kaynaklanan sinyal bozulma miktarin1 IBO
parametresinin degerini artirarak ya da kuvvetlendirilen sinyalin PAPR degerini
diistirerek azaltmak miimkiin oldugu i¢in, IBO degerindeki artis her bir teknikte bit hata
orani 1yilesmesi saglarken, mevcut teknikler arasinda en yiiksek bit hata oram
performansi, ayni zamanda maksimum PAPR basarimina sahip olan DFOA-SLM teknigi
ile elde edilmistir. Ornegin, DFOA-SLM tekniginin IBO = 8 dB’de 10 BER degerine
ulagmasi i¢in 21.81 dB SNR degeri yeterli gelirken, BBA-SLM, GA-SLM ve geleneksel
SLM yontemleri aynt BER degerine ulagsmak i¢in sirasiyla 23.13 dB, 24.25 dB ve
25.79 dB SNR degerlerine ihtiyag duymaktadir. Diger taraftan, DFOA-SLM stratejisinin
20 dB SNR degerindeki BER basarimlar1 goz onilinde bulunduruldugunda, s6z konusu
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stratejinin 7 dB, 8 dB ve 9 dB IBO degerleri i¢in elde etmis oldugu bit hata oranlar1
sirasiyla 6.81x107%, 1.92x107 ve 4.98x10* degerlerine esit olmaktadir.
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Sekil 3.57. SLM, GA-SLM, BBA-SLM ve DFOA-SLM tekniklerinin c¢esitli IBO
degerlerindeki BER performanslarinin incelenmesi (p=1).

3.4.3.4. Zeki Optimizasyon Tabanhh SLM Tekniklerinin Karsilastirilmasi

Sekil 3.58’de, bu tez caligmasinda gelistirilmis olan MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-
SLM tekniklerinin yani sira bu tekniklerin her biriyle karsilagtirma amagh kullanilan GA-
SLM ve BBA-SLM tekniklerinin PAPRo [dB] — CCDF egrileri tek bir grafik iizerinde
elde edilerek s6z konusu teknikler PAPR diistirme performansi bakimimdan birbirleriyle
kiyaslanmistir. Sekilden de kolayca fark edilecegi iizere, MBO-SLM, DCS-SLM ve
DFOA-SLM stratejilerine ait PAPRo [dB] — CCDF egrileri, GA-SLM ve BBA-SLM
yontemleri i¢in elde edilmis olan PAPR egrilerinden blok halinde net bir bigimde
ayrilmaktadir. Sekil 3.58°de elde edilen s6z konusu PAPR egrilerinin almis oldugu bu
konum, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM stratejilerinin GA-SLM ve BBA-SLM
yontemleri iizerinde PAPR diislirme performans: bakimindan saglamis olduklari
ustiinliigii agik bir sekilde ortaya koymaktadir. Bu tez calismasinda onerilen zeki

optimizasyon tabanli SLM yontemleri arasinda DFOA-SLM teknigi, en diisiik PAPR
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seviyesine ulagsan yontem olurken, DCS-SLM ve MBO-SLM teknikleri, DFOA-SLM
teknigine gore biraz daha geride kalmistir. Ornegin CCDF = 10*’te DFOA-SLM teknigi
ile DCS-SLM ve MBO-SLM teknikleri arasinda olusan PAPR farklari sirasiyla 0.11 dB
ve 0.23 dB degerlerine esittir.
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Sekil 3.58. Zeki optimizasyon tabanli SLM tekniklerinin PAPR diisiirme performansi
bakimindan karsilastirilmasi.

Sekil 3.59’da, zeki optimizasyon tabanli SLM tekniklerinin yan lob bastirma
performanslari, sirastyla 10 dB, 11 dB ve 12 dB IBO degerleri i¢in elde edilmis olan PSD
egrileri iizerinden karsilastirllmistir. S6z konusu egrilere gbz atilacak olursa, IBO
degerinden bagimsiz olarak her seferinde en diisiik yan lob seviyesine ulasan PAPR
diisiirme tekniginin DFOA-SLM oldugu kolayca goriilecektir. DFOA-SLM teknigi ile
ulasilan yan lob seviyesine en cok DCS-SLM teknigi ile yaklasilirken, bu teknigi ¢ok az
bir farkla MBO-SLM yontemi takip etmektedir. GA-SLM ve BBA-SLM ydntemleri ise,
en yiiksek yan lob seviyelerine sahip iki yontem olarak goze carpmaktadir. Ornegin en
diisiik yan lob seviyelerine ulasan lic yontem IBO = 11 dB i¢in kendi aralarinda
karsilastirilacak olursa, yan lob bastirma orani1 bakimindan birbirine yakin bir performans

sergileyen MBO-SLM ve DCS-SLM teknikleri arasinda 1.11 dB’lik bir seviye farki
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olusurken, DFOA-SLM tekniginin MBO-SLM ile arasindaki seviye farki 2.95 dB

degerine esit olmaktadir.

PSD [dB]

1BO=11

Dogrusal HPA IBO=12

----- SSPA, GA-SLM
.90 |- SSPA, BBA-SLM
SSPA, MBO-SLM
SSPA, DCS-SLM
- i /\/\l\ /\ ANANAA 4 o SSPA, DFOA-SLM
2 3 4 5 6 7/ 8
Frekans [MHz]

Sekil 3.59. Zeki optimizasyon tabanlit SLM tekniklerinin PSD performansi1 bakimindan
karsilagtirilmasi (p = 3).

Sekil 3.60°da, zeki optimizasyon tabanlt SLM tekniklerinin her birinin SNR [dB] — BER
egrisi sirastyla IBO = 7 dB, IBO = 8 dB ve IBO = 9 dB i¢in ayn1 anda tek bir grafik
tizerinde elde edilmis olup, ilgili teknikler bit hata orami performansi bakimindan
birbirleriyle karsilastirilmistir. Sekle dikkatlice bakilacak olursa, bu tez calismasinda
gelistirilmis olan MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM teknikleri, her bir IBO degeri
icin hem GA-SLM hem de BBA-SLM yonteminden daha diisiik bit hata orani
seviyelerine ulagsmislardir. Yan lob bastirma miktar1 bakimindan birbirine yakin bir
performans sergileyen MBO-SLM ve DCS-SLM tekniklerinin bit hata oran1 sonuglari da
benzer sekilde birbirine oldukca yakin ¢ikmistir. DFOA-SLM teknigi ise, MBO-SLM ve
DCS-SLM tekniklerinin her ikisini de bit hata oran1 performanst bakimindan net bir
sekilde geride birakmistir. Ornegin IBO = 8 dB i¢in MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-
SLM tekniklerinin 30 dB SNR degerinde ulasmis olduklar1 bit hata oranlar sirasiyla
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3.10x10,2.78x10™ ve 2.20x10* degerlerine esittir. Bu sonuglardan da anlasilacag: gibi,
DCS-SLM teknigi ile MBO-SLM iizerinde 0.32x10* kadarlik BER kazanci elde
edilirken, DFOA-SLM tekniginin MBO-SLM ve en yakin takipgisi DCS-SLM
yonteminde elde etmis oldugu BER kazanglar1 sirasiyla 0.90x10% ve 0.58x10™

degerlerine esit olmaktadir.

100 ¢ . ; ;
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Sekil 3.60. Zeki optimizasyon tabanli SLM tekniklerinin BER performansi bakimindan
karsilagtirilmasi (p=1).

3.4.4. Zeki Optimizasyon Tabanh SLM Tekniklerinin Hesaplama Karmasikhgi

Analizi

Bu boliimde, zeki optimizasyon tabanli SLM tekniklerinin hesaplama karmasikligi
lizerine ayrintili bir matematiksel analiz gergeklestirilmistir. S6z konusu tekniklere ait
karmagiklik ifadeleri, PAPR diisiirme islemi boyunca ger¢eklestirilen karmasik ¢arpim
ve karmagik toplam sayilar1 hesaba katilarak elde edilmistir. Karmasiklik ifadeleri elde
edilirken, SLM blogunun yan1 sira UFMC blogunun neden oldugu hesaplama yiikii de
dikkate alinmustir.
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Burada oncelikle geleneksel SLM yonteminin hesaplama karmasikligi ile ise baglanacak
olup, ardindan bu ydntemin gelismis versiyonlari olan GA-SLM, BBA-SLM, MBO-
SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM tekniklerinin karmasiklik ifadeleri elde edilecektir.
Geleneksel SLM yonteminin genel karmagsiklik ifadesi elde edilirken, Sekil 2.15te
verilen SLM entegreli UFMC vericisinde karmasik c¢arpim ve karmasik toplam
islemlerine ihtiya¢ duyan islem bloklarinin her biri tek tek dikkate alinacaktir. Daha
onceki boliimlerden bilindigi lizere, SLM blogunda gergeklestirilen IFFT islemi sayisi,
ayn1 zamanda SLM yoOnteminin arastirma karmasikligina karsilik gelen U degeri
tarafindan belirlenmektedir. Diger bir ifade ile, SLM yonteminde U farkli aday sinyalin
her birinin PAPR degerini hesaplamak ve ardindan en diisiik PAPR degerine sahip olan
optimum sinyali secebilmek i¢in, U adet IFFT islemine ihtiya¢ duyulmaktadir. Ote
yandan, LN-boyutlu tek bir IFFT islemi (LN/2)log,(LN) adet karmagik ¢arpim ve

LN log, (LN) adet karmasik toplam islemleri gerektirmektedir [135]. Tek bir karmasik

carpimin islem yiikiiniin dort adet karmasik toplamin islem yiikiine esdeger oldugu kabul
edilirse [135], karmasik ¢arpim sayisini 4 ile garpip elde edilen sonucu karmasik toplam
sayisina ekleyerek tek bir IFFT isleminin genel karmasiklik ifadesi Denklem (3.23)’te
oldugu gibi 3LN log, (LN) seklinde sadece karmasik toplam say1si cinsinden yazilabilir.

Buna gore, SLM blogunda gergeklestirilen U adet IFFT isleminin hesaplama karmagiklig:
asagidaki gibi olacaktir:

N, =3U(LN)log,(LN) (3.37)

SLM blogunun hesaplama karmasikligina Boliim 3.4.2°de sirastyla FFT ve UFMC
bloklari i¢in elde edilmis olan karmasiklik ifadeleri de eklenerek klasik SLM yonteminin
genel karmasiklik ifadesi asagidaki gibi elde edilir:

Cyn =3U(LN)log,(LN)+3LN log,(LN)
SLM Blogu FFT Blogu
+3BLN log,(LN)+4BL, (LN + L) +B(L; =1)(LN + L, -1)+(B-1)(LN + Lp + L) (3.38)

UFMC Blogu

=(U +B+1)(3LN)log,(LN) + (LN + L, )(5BL, -1)+B-L,

Artik bu asamadan sonra zeki optimizasyon tabanlt SLM tekniklerinin hesaplama

karmasikliklarin1 elde etmek ¢ok daha kolaydir. Bunun i¢in, hangi teknigin hesaplama
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karmasiklig1 elde edilmek isteniyorsa, ilgili teknigin Tablo 3.15’te verilen arastirma
karmasiklig1 ifadesini, gelencksel SLM yoOntemine ait genel karmasiklik ifadesinde yer
alan U parametresinin yerine yazmak yeterlidir. Bu sekilde yapilarak GA-SLM, BBA-
SLM, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM tekniklerine ait genel karmasiklik ifadeleri
sirasiyla asagidaki gibi elde edilir:

Cen sy = (POp-Jen+B+1)(3LN)log, (LN) + (LN + L., )(5BL, ~1)+B—L, (3.39)
Copncy = (YS -iter + B+1)(3LN) log, (LN) + (LN + Lz, )(5BL, —1)+ B —L, (3.40)

Cugo-si =| (W +W —H)(F —1))TC +B+1](3LN)log, (LN)

(3.41)
+(LN + L,)(5BL, —1)+B-L,
Cocs_qu = (JenSay + B+1)(3LN) log, (LN) + (LN + L, )(5BL, —1)+B—L, (3.42)
Coron s = (NFC +B +1)(3LN)log, (LN)+ (LN + L, )(5BL, 1)+ B—L, (3.43)

Denklem (3.39-3.43)’te verilen karmasiklik ifadelerinden anlasilacag tizere, herhangi bir
teknigin hesaplama karmasikligini digerlerinden ayiran tek kisim, ilgili teknigin aragtirma
karmasikliginin yer aldig: birinci karmasiklik bilesenidir. Karmagiklik ifadelerinin sahip
oldugu bu yapi sayesinde, zeki optimizasyon tabanli SLM yontemlerinin arastirma
karmagikliklarini 512 gibi ortak bir degere ayarlayarak genel hesaplama karmasikliklarini
esitlemek miimkiin hale gelmistir. Hesaplama karmasikliklar1 esitlenerek esit sartlarda
gerceklestirilen simiilasyon c¢aligmalarinda, en yiiksek PAPR diislirme performansi

DFOA-SLM teknigi ile elde edilmistir.



4. BOLUM

TARTISMA, SONUC VE ONERILER

Bu tez calismasinda WOLA-OFDM, LC-GFDM ve UFMC isimli ii¢ farkli 5G dalga
formu adayi i¢in gesitli PAPR diisiirme stratejileri gelistirilmis olup, s6z konusu stratejiler
PAPR disiirme performansi, yan lob bastima orani ve bit hata orani performansi
bakimindan degerlendirilmigtir. Ayrica gelistirilen her bir yodntemin hesaplama

karmagiklig1 lizerine ayrintili bir matematiksel analiz gergeklestirilmistir.

[lk olarak, WOLA-OFDM dalga formu i¢cin DSO-PTS ve DSO-SLM isimli iki yeni PAPR
disiirme teknigi gelistirilmistir.  S6z konusu tekniklerde, sembollerin uzanti
kisimlarindan ¢akistirilmasit sonucu meydana gelen PAPR biiylimelerini onlemek
amaciyla, herhangi bir WOLA-OFDM semboliiniin PAPR minimizasyonu
gerceklestirilirken, ilgili semboliin 6n uzantisinin bir 6nceki semboliin arka uzantisi ile
cakismasi1 durumu da hesaba katilmaktadir. Bu tekniklerden DSO-PTS, hem klasik PTS
hem de GreenOFDM yo6ntemleriyle karsilastirilmigtir. DSO-PTS teknigi, her iki yontemi
de performans olarak geride birakmakla kalmayip, GreenOFDM yonteminin hesaplama
karmasikliginda oldukga yiiksek bir oranda iyilesme saglamistir. Klasik PTS yonteminin
hesaplama karmasikliginda ise dnemsiz derecede kiiciik bir artisa neden olmustur. Ote
yandan sirasiyla klasik SLM ve GreenOFDM yontemleriyle kiyaslanan DSO-SLM
teknigi, ¢ok kiiclik bir karmagiklik artis1 ile SLM yontemini performans olarak geride
birakirken, GreenOFDM yontemine hem performans hem de hesaplama karmagiklig
bakimindan net bir istiinlik kurmustur. WOLA-OFDM dalga formu igin gelistirilmis
olan bu iki yontemin kendi aralarinda yapilan karsilastirmada ise, DSO-SLM teknigi
performans olarak DSO-PTS teknigini geride biraksa da, hesaplama karmasikligi
bakimindan yapilan incelemede DSO-SLM tekniginin DSO-PTS teknigine gore daha

karmasik bir yontem oldugu ortaya ¢ikmustir.
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Sonrasinda, CSO-PTS ve CSO-SLM olarak adlandirilan iki farkli PAPR diisiirme
stratejisi, LC-GFDM dalga formu i¢in gelistirilmistir. Bu tez ¢alismasinda 6zel olarak
gelistirilerek hem PTS hem de SLM yontemine entegre edilmis olan birikimli sembol
optimizasyon (CSO) prosediirii sayesinde, LC-GFDM vericisinde gergeklestirilen
sembollerin toplanmasi igleminin PAPR ytikseltici etkisi sistematik olarak ortadan
kaldirilmistir. CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinde, sembol optimizasyon islemi ilk
sembolden son sembole kadar sirayla gergeklestirilir. Ancak, sembollerin toplanmasi
isleminden kaynaklanan PAPR biiyiimesini 6nlemek i¢in, herhangi bir GFDM sembolii
optimize edilirken, s6z konusu sembole gelene kadar optimize edilmis daha &nceki
GFDM sembollerinin toplami da hesaba katilir. Sembollerin toplanmasi isleminin negatif
etkisini ortadan kaldirmak i¢in dikkate alinan sembollerin sayisi, son sembole gelene
kadar kiimiilatif bir sekilde artar. Hem CSO-PTS hem de CSO-SLM tekniklerinde
kullanilan CSO prosediiriiniin performans ve karmasiklik bakimindan saglamis oldugu
avantaj veya dezavantajlar1 ortaya koymak amaciyla, ilgili teknikler sirasiyla klasik PTS
ve klasik SLM yontemleriyle karsilastirilmistir. Bunun yam sira, her iki teknik de
GreenOFDM gibi etkili bir PAPR diisiirme yontemiyle karsilastirilarak, s6z konusu
tekniklerin gercek seviyeleri hakkinda daha net fikirler elde edilmistir. Yapilan
simiilasyon ¢aligmalarina gore CSO-PTS ve CSO-SLM teknikleri sirastyla PTS ve SLM
yontemlerinden daha iyi bir performans sergilemekle kalmayip, GreenOFDM yontemini
de performans olarak agik bir farkla geride birakmislardir. S6z konusu teknikler, PTS ve
SLM yontemlerinde belirli oranlarda karmasiklik artislarina neden olsalar da, her iKi
teknik de GreenOFDM yo6nteminde oldukga yiiksek oranlarda karmasiklik kazanci
saglamigtir. CSO-PTS ve CSO-SLM teknikleri birbirleriyle kiyaslandiginda ise, daha
diisiik hesaplama karmagikligina sahip olan CSO-PTS tekniginin, performans olarak

CSO-SLM tekniginin gerisinde kaldig1 goriilmiistiir.

Daha sonra, UFMC dalga formunun PAPR sorununa etkili ¢oziimler iiretebilmek
amaciyla, DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS olarak adlandirilan {i¢ adet zeki
optimizasyon tabanli PTS teknigi gelistirilmistir. S6z konusu teknikleri elde etmek icin
oncelikle EHO, CSA ve IWO algoritmalarinin sirastyla DEHO, DCSA ve DIWO olarak
isimlendirilen yeni birer ayrik versiyonu gelistirilmistir. Ardindan bu algoritmalarin her
biri ayrik uzayda faz optimizasyonu gerceklestirmek amaciyla klasik PTS yOntemine

entegre edilmistir. Sirastyla DEHO, DCSA ve DIWO tabanhi faz optimizasyon
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islemlerinin geleneksel PTS performansinda ne kadarlik bir iyilesme sagladigini ortaya
koyabilmek amaciyla, DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS tekniklerinin her biri hem
PAPR diisiirme performansi hem de PSD ve BER basarimlar1 bakimindan geleneksel PTS
yontemi ile kiyaslanmistir. Ayrica, sz konusu teknikler ile ulasilan PAPR seviyesi
hakkinda daha net bir fikir edinebilmek ve performans analizine tarafsizlik katmak
amaciyla, zaten zayif bir PAPR diisiirme performansma sahip olan klasik PTS
yonteminden farkli olarak, TS-PTS ve DFA-PTS isimli iki adet gelismis PTS yontemi
daha karsilastirma amacli kullanilmistir. Esit sartlarda performans karsilagtirmasi
yapabilmek i¢in, PAPR diisiirme tekniklerinin hesaplama karmasikliklari birbirine
esitlenmistir. DEHO-PTS, DCSA-PTS ve DIWO-PTS teknikleri ile hem geleneksel PTS
hem de TS-PTS ve DFA-PTS yontemlerinde kayda deger PAPR kazanglari elde etmistir.
Elde edilen PAPR kazanglarina bagli olarak s6z konusu yontemlerin yan lob
seviyelerinde ve bit hata oranlarinda da 6nemli miktarda azalmalar saglanmistir. Bu tez
calismasinda onerilen zeki optimizasyon tabanli PTS yontemleri arasinda DIWO-PTS ve
DEHO-PTS, sirasiyla en iyi ve en koti performans sergileyen yontem olurken,

DCSA-PTS bu iki yontemin arasinda bir performans ortaya koymustur.

Son olarak, geleneksel SLM yontemine MBO, DCS ve DFOA algoritmalar1 faz
optimizatorii olarak entegre edilmis olup, sirastyla MBO-SLM, DCS-SLM ve
DFOA-SLM isimli {i¢ yeni PAPR disiirme stratejisi daha UFMC dalga formu igin
gelistirilmistir. Burada MBO, herhangi bir komsu ¢6ziim iiretme operatoriiniin rahatlikla
entegre edilebildigi komsuluk tabanli bir zeki optimizasyon algoritmasidir. Bu nedenle
ayrik uzayda etkili bir ¢6ziim arastirmasi gergeklestirebilmek i¢in s6z konusu algoritmada
ilk defa bu tez ¢alismasinda komsuluk liretme mekanizmasi olarak dongiisel bit cevirme
prosediirii kullanilmigtir. Geriye kalan iki optimizasyon algoritmasindan DCS, standart
CS algoritmasinin bu tez ¢alismasinda iiretilen ayrik bir versiyonu iken DFOA, literatiirde
zaten mevcut olan ayrik bir FOA varyantidir. S6z konusu ti¢ PAPR diisiirme stratejisinin
performansin1 degerlendirmek amaciyla genis kapsamli bir simiilasyon c¢alismasi
gerceklestirilmistir. Bu amagla MBO, DCS ve DFOA tabanli faz optimizasyonu ile klasik
SLM yonteminde saglanan PAPR kazanglarini ortaya koymak i¢in PAPRo [dB] — CCDF
analizi gegeklestirilmistir. Bunun yani sira, PSD ve SNR [dB] — BER analizleri de
simiilasyon c¢alismalarina eklenerek MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM

stratejilerinin performanslari ii¢ ayr1 kriter bakimindan degerlendirilmistir. Ayrica, MBO,
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DCS ve DFOA algoritmalarinin SLM performansinda tatmin edici iyilesmeler saglayip
saglamadiklarindan tam olarak emin olabilmek ve bu algoritmalar kullanilarak gelistirilen
PAPR diisiirme stratejilerinin etkinligini ortaya koyan daha ikna edici sonuglar elde
edebilmek i¢in, GA-SLM ve BBA-SLM isimli iki giicli PAPR diigiirme yontemi, s6z
konusu stratejiler ile karsilagtirllmak iizere simiilasyon ¢alismalarina dahil edilmistir.
Diger taraftan, adil bir performans karsilastirmasi gerceklestirmek amaciyla, her bir
PAPR diisiirme yonteminin hesaplama karmasiklig1 birbirine esitlenmistir. Yapilan
simiilasyon calismalarina gore, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM stratejilerinden
her biri, klasik SLM yo6ntemi tizerinde GA-SLM ve BBA-SLM yontemlerine kiyasla agik
ara daha fazla PAPR iyilesmesi saglayarak listiin bir PAPR diisiirme performansi
sergilemistir. Ilgili stratejilerin PAPR diisiirme performans: bakimindan saglamis
olduklar iistiinliik, gii¢ spektral yogunlugu ve bit hata orani performanslarina da yansimis
olup, bu iki performans kriteri bakimindan da 6nemli iyilesmeler elde edilmistir. Bu tez
calismasinda gelistirilmis olan zeki optimizasyon tabanli SLM yontemlerinin kendi
aralarindan yapilan karsilastirmalarda ise, DFOA-SLM teknigi en yliksek performans
sergileyen yontem olarak goze carparken, DCS-SLM bu bakimdan ikinci sirada

gelmektedir. MBO-SLM ise performans olarak diger iki yontemin gerisinde kalmistir.

Bu tez calismasiyla birlikte gelistirilen DSO-PTS, DSO-SLM, CSO-PTS, CSO-SLM,
DEHO-PTS, DCSA-PTS, DIWO-PTS, MBO-SLM, DCS-SLM ve DFOA-SLM isimli
PAPR diistirme stratejileri sayesinde 5G dalga formu adaylarindan WOLA-OFDM,
LC-GFDM ve UFMC’de karsilasilan PAPR sorununa etkin ¢oziimler getirilerek bu
konuda teorik bir alt yap1 olusturulmustur. Arastirmacilar, bu tezde gergeklestirilmis olan
caligmalar1 6rnek alarak, s6z konusu ii¢ dalga formu adaymin yani sira FBMC, f-OFDM
vb. gibi diger 5G dalga formu adaylar1 igin cesitli PAPR diisiirme teknikleri
gelistirebilirler. Ayrica bu tez ¢alismasinin devami olarak, sirastyla WOLA-OFDM ve
LC-GFDM dalga formlarina 6zel olarak gelistirilmis olan DSO-PTS, DSO-SLM,
CSO-PTS ve CSO-SLM tekniklerinde c¢esitli zeki optimizasyon algoritmalar: ile faz
optimizasyon islemi gerceklestirilerek s6z konusu tekniklerin daha diisiik arastirma
sayilar1 ile ¢cok daha yiiksek PAPR diisiirme performansina ulagmalar1 saglanabilir.
Bunun haricinde, klasik PTS ve klasik SLM tekniklerinin sirasiyla WOLA-OFDM ve
LC-GFDM dalga formlarindaki PAPR diislirme performanslarini artiran DSO ve CSO

prosediirlerini Tl, TR, serpistirme vb. gibi farkli yontemlere entegre ederek, sdz konusu
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dalga formlar1 i¢in yeni PAPR diistirme teknikleri gelistirmek miimkiindiir. Ayrica bu tez
calismasinda UFMC dalga formu icin gelistirilen zeki optimizasyon tabanli PAPR
diisiirme tekniklerinden, OFDM, MIMO-OFDM, c¢ok tasiyicili — kod bolmeli ¢oklu
erisim (MC-CDMA) vb. gibi farkli iletisim teknolojilerinde de faydalanilabilir.
Gelecekte yapilabilecek bir baska ¢aligsma olarak, bu tez ¢alismasinda faz optimizasyonu
amaciyla kullanilan DEHO, DCSA, DIWO, MBO, DCS ve DFOA algoritmalarini PTS
ve SLM yontemleri haricinde optimizasyona miisait daha farkli yontemlere uygulayarak
UFMC veya baska bir iletisim teknolojisi i¢in zeki optimizasyon tabanli yeni PAPR

diistirme teknikleri gelistirilebilir.
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