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RESUMEN

El presente proyecto relata sobre las posibles soluciones para mitigar
los diferentes tipos de desvanecimientos que se presentan en un canal
multitrayectoria, en el cual se escogera un escenario especifico para un
sistema WiMAX fijo, donde el principal problema es eliminar el ISl con la
ayuda del andlisis tedrico para después plantear soluciones dptimas,
donde nos enfocaremos Unicamente en dos soluciones, seran
implementadas en un software usando los elementos bdsicos que se usa
para este sistema de comunicacion inaldmbrica usando como base un
sistema OFDM el cual adquiere ventaja del uso de la FFT/IFFT, también
los datos seran modulados y demodulados en 16QAM y 32QAM, para
al final; poder realizar una comparaciéon de los datos enviados con los
datos recuperados a la salida del sistema y de esta forma poder
establecer una tasa de error de bits como resultado final, para luego

proceder con un respectivo analisis y conclusion del mismo.
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INTRODUCCION

El sistema WiIMAX fijo (IEEE 802.16-2004), es uno de los sistemas de
comunicaciones inaldmbricos de banda ancha que ha logrado acaparar
la atencidon mundial y que hoy en dia muchos paises especialmente
europeos han adoptado este tipo de sistema, debido a que ofrece una
gran capacidad de transmision y recepcion de datos; asi como también
posee un gran alcance de cobertura, pero por sobre todo, es aplicable
en ambientes NLOS; el mismo que sera objeto de nuestro estudio y

analisis.
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Dado que el sistema WiMAX fijo, se basa en un sistema de modulacién
multiportadora denominado OFDM, el procedimiento para realizar este
proyecto, seria basicamente implementar un sistema de transmisiéon vy
recepcion OFDM, incluyendo el canal multitrayectoria; analizando
exclusivamente los efectos de desvanecimiento en pequena escala, todo
esto se lo realizara, mediante el uso de un software de simulacién que

en este caso el escogido es MATLAB.

Luego de haber completado todo el sistema implementado en MATLAB,
realizaremos diferentes pruebas; modificando diversos parametros
(modulacién, nivel de ruido, ecualizacién, etc.), para finalmente

comparar y analizar los resultados obtenidos en las pruebas.
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CAPITULO 1

COMPRENSION DEL PROBLEMA

Cuando analizamos sistemas de tipo inalambrico, el principal problema que
existe dentro de estos sistemas, es establecer el tipo de comportamiento del

canal de comunicaciones; debido a que es variante en el tiempo.

Para un sistema WiMAX fijo, perteneciente al estandar IEEE 802.16 — 2004, y
gue opera sobre ambientes NLOS, es necesario analizar cual es el impacto
gue provoca este tipo de ambientes sobre las sefiales transmitidas,
especialmente en el estudio de pequena escala; es decir analizaremos, las

variaciones que sufre la sefial en periodos cortos de tiempo y distancia.

En este capitulo, se estudiard el impacto producido por estos tipos de
ambientes NLOS, los cuales son conocidos como desvanecimientos; asi como
también, se establecera el tipo de distribucidén estadistica adecuada para

modelar un ambiente NLOS.
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1.1 Canal de Desvanecimiento a Pequena Escala

1.1.1 Factores Influyentes

Dentro de los factores fisicos, en la propagaciéon de la sefial a través de un

canal de desvanecimiento a pequefia escala se encuentran los siguientes [1]:

° Efecto Doppler.

o Efecto Multicamino.

. Velocidad del receptor.

. Ancho de banda de la sefial transmitida.

1.1.2 Efecto Doppler

Considere a un receptor moviéndose a una velocidad constante a lo largo de
un camino de longitud d entre los puntos X e Y; mientras recibe la sefial

desde un punto S como se ilustra en la figura 1.1

- '
- !
i i
<
Al i !
~
= @ ™ \4‘%
- v
v d

Figura 1.1 Efecto Doppler.
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La diferencia de longitud en que viaja la onda desde la fuente S hasta el
receptor entre los puntos X e Y es Al = dcosf = vAtcos6 , donde At es el
tiempo requerido por el receptor para viajar de X a Y puesto que se asume
que la fuente se encuentra muy lejos. El cambio de fase en la seiial recibida
debido a la diferencia de longitudes de camino es como sigue:

B 2mAl B 2mUAt

= cosO Ecuacion 1.1

Y por tanto el cambio aparente en frecuencia o cambio Doppler, que se

encuentra definido por f; donde:

1 e v 6 E ion 1.2
fd_ZTL' Ar = 7608 cuacion 1.

De la ecuacion 1.2 muestra la relacion entre el cambio Doppler, la velocidad
del receptor y el angulo que existe entre la direccién del movimiento del
receptor y la direcciéon de arribo de la sefial. Se puede observar de la
ecuacioén 1.2; que si el receptor se esta moviendo hacia la direcciéon de arribo
de la sefal, el cambio Doppler es positivo, caso contrario si el receptor se
aleja de la direccion de arribo de la sefial, el cambio Doppler es negativo. El

efecto Doppler causa un incremento en el ancho de banda de la sefial [1].
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1.1.3 Caracteristicas del Efecto Multicamino

El efecto multicamino o desvanecimiento multicamino, se debe a la
combinacion en forma constructiva y destructiva de las componentes
reflejadas, dispersadas y difractadas de la sefial transmitida. Este tipo de
desvanecimiento, es relativamente rapido y es responsable de las variaciones
de la sefial en términos cortos. Dependiendo del ambiente de radio
propagacion, existen diferentes modelos que describen el comportamiento

estadistico del canal multicamino [2].

Edificio g

Edificio

a) Reflexién de una
sefal de Radio Receptor

b) Difraccion de una
sefial de Radio
Receptor

Transmisor
Transmisor

c) Dispersién de una
sefal de Radio

Transmisor Receptor

Figura 1.2 Reflexién, Difraccidn y Dispersidon de la Sefial.
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Dentro de los modelos que describen el comportamiento estadistico de un
canal multicamino, podemos mencionar algunos de los mas frecuentemente

utilizados:

* Modelo Rayleigh.
®* Modelo Nakagami-q (Hoyt).
¢ Modelo Nakagami-n (Rice).

* Modelo Nakagami-m.

1.2 Modelo de Respuesta al impulso de un Canal Multicamino
Un canal multicamino puede ser representado como un filtro lineal y variante
en el tiempo, el mismo que se puede interpretar como la sumatoria de
diferentes caminos o rayos con su propio retardo y amplitud compleja

asociada [3].

Sefial Transmitida Sefal Recibida

x(t)  ——f h(t,t) —— ¥

L-1
h(t,7) = Z a;(t)6(t —1;) Ecuacion 1.3

i=0
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De manera que:

+ o0

y(t) = j x(t —1)h(t,7)dt Ecuacion 1.4

— 00

1.2.1 Tiempo Coherente y Ancho de Banda Coherente

Aparte del esparcimiento multicamino (tiempo) T, y el esparcimiento
Doppler (frecuencia) B; , hay otros dos parametros que son utiles en la
caracterizacion de desvanecimiento de canales multicamino. El tiempo de
coherencia se define como el reciproco del esparcimiento Doppler, y es una
medida del intervalo de tiempo, sobre el cual el canal permanece estatico o
cambia muy poco; el tiempo de coherencia puede definirse

matematicamente como sigue:
T, = B Ecuacion 1.5

Mientras que el ancho de banda coherente se define como el reciproco del
esparcimiento multicamino, y es una medida del ancho de banda, sobre el
cual las caracteristicas del canal (magnitud y fase), estdn altamente
correlacionadas. En otras palabras las componentes de frecuencia de una

sefal dentro de este ancho de banda, se desvaneceran simultdneamente [4].
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El ancho de banda coherente puede definirse matematicamente como sigue:

B, = Ecuacion 1.6

1
Tn
Este maximo exceso de retraso Tj,, no es necesariamente el mejor indicador;
en cuanto a como se desempefia el sistema cuando las sefiales se propagan a
través del canal; porque diferentes canales con diferentes valores de T,
pueden mostrar diferentes perfiles de intensidad de la sefial. Un parametro
mas util es el esparcimiento de retraso, mas a menudo caracterizado en

términos de RMS (Root Mean Square); denominandose el esparcimiento de

retraso RMS (a;).

o, = /T_Z— (T)? Ecuacién 1.7

Donde T es el exceso de retraso medio, (7)? es la media cuadrada, 72 es el
segundo momento y o, es la raiz cuadrada del segundo momento central de

S(7), el cual representa el perfil de intensidad multicamino [5].

Una relacion universal entre el ancho de banda coherente y el esparcimiento
de retraso que sea Util para todas las aplicaciones no existe. Estudios
involucran efectos de la ionosfera y a menudo emplean la siguiente

definicion:
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1
B. = Ecuacion 1.8
210,

Una aproximacién mdas popular correspondiente al ancho de banda

coherente en relacién al esparcimiento de retraso RMS es la siguiente:

1

-/
B, = c Ecuacion 1.9
O-‘L'
Sin S0y
Dual .
=777 functions
T n N
a] fo—fu fe fo+ [
| . ,
- ..‘ ..|
Ty Maximum excess delay £ Spectrel broadening
{a) Multipath intensity profile {d} Doppler power spectrum
4
Fourier Fourier
1 transforms i transforms
T
[Ria| PR
Dual .
T functions
Af Al
| 0 , A b}
|_. —— - _l ‘ -
fu= 1T, Coherence handwidth )
Ty = 14fs Coherence Time
(b} Spaced-frequaency
correlation function tch Spaced-time
correlation function

Figura 1.3 Muestra las relaciones entre la funcion de correlacion del canal y
la funcién de densidad de potencia.
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Tipos de Desvanecimientos en Pequeiia Escala

Los mecanismos de dispersion en tiempo y frecuencia, en un canal de radio
movil; permiten cuatro posibles efectos de desvanecimiento, los cuales
dependen de la naturaleza de la sefial transmitida, el canal y la velocidad.
Mientras el retraso multicamino conduce a dispersion en tiempo vy
desvanecimiento en frecuencia selectiva, por su parte el efecto Doppler
conduce a dispersion en frecuencia y desvanecimiento en tiempo selectivo.
Los dos mecanismos de propagacion son independiente uno del otro [1].
Desvanecimiento a Pequeiia Escala

(Basadoen el esparcimiento deretardo multicamino)
Desvanecimiento Plano Desvanecimiento de Frecuencia Selectiva

1.BW de la sefial < BW del canal 1. BW de la sefial = BW del canal

2. Esparcimiento de retardo< Periodo de simbolo. 2. Esparcimiento de retardo=Periodode simbolo

Desvanecimientoa Pequeiia Escala
(Basado en el esparcimiento Doppler)

Desvanecimiento Rapido Desvanecimiento Lento

1. Esparcimiento Doppler alto 1. Esparcimiento Doppler bajo

2. Tiempo coherente<Periodo de simbolo. 2. Tiempo coherente>Periodo de simbolo.

3, La variacion del canal es més rapido que la 3. La variacion del canal es mas lento que la
variacion de la sefial en banda base. variacion de la sefial en banda base.

Figura 1.4 Clasificacion de diversos tipos de desvanecimientos.
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1.3.1 Desvanecimiento Plano y Selectivo en Frecuencia

La pérdida de ancho de banda coherente B, en un sistema de
comunicaciones inalambricas, se debe a la dispersién del efecto multicamino,
esto implica que la sefial transmitida llegara al receptor como un grupo de
simbolos Unicos con tiempo de retraso Unico. Esto en el dominio del tiempo
causa Interferencia Intersimbdlica (ISI). Por su parte en el dominio de la
frecuencia, un canal disperso posee picos y valles al otro lado del ancho de

banda de interés.

Este comportamiento en el dominio de la frecuencia conduce a dos tipos de
desvanecimiento. Un canal inaldmbrico con un ancho de banda coherente
gue es menor que el ancho de banda de la senal transmitida, se dice que
tiene un desvanecimiento selectivo en frecuencia; mientras que un canal con
ancho de banda coherente que es mucho mas grande que el ancho de banda
de la seiial transmitida, se dice que tiene un desvanecimiento no selectivo en

frecuencia o plano [6]. Ambos tipos de canales son mostrados en la figura 1.5
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Transmitted

I<7 signal 4>I o

Spectral

w
density | /7 N
V\F\N \ / ~~ Channel
V frequency-transfer

v v | uqufvu:cytion

(a) Typical frequency-selective fading case (fo < W)

Channel
Spectral frequency-transfer
density L N e function
/ Transmitted N s
™~ ~ signal -
\/ w
Frequency

! fo |

(b) Typical flat-fading case (fo > W)

Figura 1.5 llustracion de a) Un Canal Selectivo en Frecuencia y

b) Un Canal Plano.
1.3.2 Desvanecimiento Rapido y Lento
La distincion entre un desvanecimiento rapido y lento es muy importante
para el modelamiento matematico de canales con desvanecimiento y para la
evaluacion del desempefio de los sistemas de comunicacidon sobre estos

canales.

Un desvanecimiento se dice que es lento, si el periodo de duracion del
simbolo T; es mucho mas pequeio que el tiempo coherente del canal T, de

otra manera, se considera un desvanecimiento rapido.

En un desvanecimiento lento, un nivel particular de desvanecimiento,

afectara muchos simbolos sucesivos generando una rafaga de errores;
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mientras que en un desvanecimiento rapido, se produce una decorrelacién

entre simbolos [2].

Ts
r N |
o
© 8 Desvanecimiento Desvanecimiento
2 ‘é’ Lento-Plano Rapido-Plano
o
£ 2
28
3=
sgor —
33
o ©
a
Desvanecimiento Desvanecimiento
Lento - Rapido -
Frecuencia Frecuencia
Selectiva Selectiva
> Ts
Tc
Periodo del Simbolo Transmitido
Bs a)
A |
‘% % Desvanecimiento Desvanecimiento
®» 0 Rapido - Lento -
~ 3 Frecuencia Frecuencia
35 Selectiva Selectiva
© 0O
T c
S o
©
o S Bc —_
L=
o 5
= o
2o
<
Desvanecimiento Desvanecimiento
Rapido - Plano Lento - Plano
> Bs
Bd
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Figura 1.6 Matriz ilustrativa del tipo de desvanecimiento experimentado por
una sefial como funcion de a) Periodo del Simbolo y b) Ancho de banda de la

sefal.
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CAPITULO 2

2 DEFINICION DEL PROBLEMA EN NUESTRO PROYECTO

En esta seccidn, describiremos claramente las limitaciones de nuestro proyecto, es
decir las asunciones que se haradn para poder desarrollar la solucion al problema

planteado.

De este modo; tal y como se analizé en el capitulo anterior de los diferentes tipos de
desvanecimientos, escogeremos un escenario especifico, el cual serd un canal con
desvanecimiento lento y selectivo en frecuencia, en donde se presenta el problema

de ISl y donde el canal puede considerarse casi estatico o invariante en el tiempo.

El canal serd considerado que posee una distribucion tipo Rayleigh, con esta
asuncién; empezaremos a realizar el capitulo 2, para luego definir el problema del

ISI.
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Canal de Desvanecimiento tipo Rayleigh

La distribucidn tipo Rayleigh de forma estadistica, la naturaleza de la
envolvente recibida de una sefial con desvanecimiento plano o la envolvente
de una componente individual multicamino [6]. La distribucion Rayleigh esta

dada por:

r2

ro (X2
p(r) = ¢ (202) para 0 <r < e Ecuacion 2.1

Donde:
o = Es el valor RMS de la sefial recibida.
72 /2 = Es la potencia instantanea.

02 = La potencia local promedio de la sefial recibida.

Probability Density

I o " I A
”\" "‘H"A‘ A,n "h\(‘\\“"“J‘”'w\“““‘.,”v‘h‘m{"“‘l‘m /”vhh‘\‘v“‘um \ﬂ“‘l‘\“vﬂ\}\m‘i\ ‘l““““ﬁ“ “’
(AL H'\'A« U '““a" T \v\w"‘!w«

-0.2 L L L L L L
0 0.5 1 15 2 25 3 3.5

Fading Amplitude [V]

Figura 2.1 Distribucion Rayleigh Tedrica y Experimental.
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Interferencia Intersimbdlica (1Sl)

Un desvanecimiento selectivo en frecuencia, incrementa la interferencia
entre simbolos; donde un simbolo recibido, sobre un cierto periodo de
tiempo, experimenta interferencia sobre otros simbolos que han sido
retrasados debido al efecto multicamino. Ya que si se incrementa la potencia
de la sefial, también se incrementara la potencia del ISI, este incremento
conlleva a un irreducible nivel de error, el cual es independiente del nivel del

ruido.

Este nivel de error es dificil de analizar, puesto que depende de las
caracteristicas del ISl y de la forma de modulacidn e incluso las caracteristicas
del ISI dependen de las caracteristicas del canal y de los simbolos

transmitidos [7].

Consideremos entonces un sistema PAM binario, tal y como se muestra en la
figura 2.2, donde la secuencia binaria de entrada b, consiste de simbolos 1y
0, cada uno con duracién T}, el modulador de amplitud de pulsos modifica
esta secuencia binaria, en una nueva secuencia de pulsos cortos
(aproximadamente en un pulso unitario), cuya amplitud es representada en

forma polar, como sigue:

_ {+1; Si el simbolo b, =1
U =1-1: Siel simbolo b, =0



Entrada
de
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Dispositivo
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—»
—»

paraun
tiempo
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T Decide 0 si y(t)<

Umbral 2

‘17 Transmisor 4417 Canal 4*7 Receptor 4%

Figura 2.2 Sistema de transmisién bandabase binario.

La secuencia de pulsos cortos aqui producidos, son aplicados al filtro de

respuesta al impulso g(t); produciéndose la sefial transmitida:

s(t) = z apg(t —kT,) Ecuacion 2.2
K

La sefial s(t) es modificada como resultado de la transmisién a través del

canal de respuesta al impulso h(t) ademas de que existe la presencia de

ruido aleatorio a la entrada del receptor. El resultado del filtro y(t) es

muestreado sincronicamente con el transmisor, con instantes de muestreo

determinados por el reloj, finalmente la secuencia de muestras, es obtenida

y utilizada para reconstruir la secuencia de datos original por medio de un

dispositivo de decision.

La sefial y(t) se describe como sigue:

y(t) = yz axp(t — kTp) + n(t) Ecuacion 2.3
K
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Donde pu es un factor de escala y p(t) el pulso que serd luego definido. Para
ser preciso se debe considerar, un retardo de tiempo arbitrario t, incluido

dentro del argumento del pulso p(t — kT}) en la ecuacion 2.3.

El pulso escalado up(t), es obtenido por una doble convolucién que
involucra la respuesta al impulso del filtro transmisor g(t), del canal h(t) y

del filtro receptor c(t), de manera que:

up(t) = g(t) = h(t) * c(t) Ecuacion 2.4

Asumimos que p(t) esta normalizado en t = 0 es decir que p(0) = 1, lo cual
justifica el uso de u como un factor escalar para medir los cambios de
amplitud que ocurren dentro del sistema. Dado que la convolucién en el
dominio del tiempo es la multiplicacion en el dominio de la frecuencia, a
través del uso de la Transformada de Fourier, la ecuacién anterior queda

expresada de la siguiente manera:

UP(f) =G(f) x HX C(f) Ecuacion 2.5

Donde P(f),G(f), H(f) y C(f) son la transformada de Fourier de p(t),

g), h(t) y c(t) respectivamente. Finalmente el término n(t) es
considerado como un ruido AWGN. La salida del filtro receptor y(t), es
muestreada en el tiempo t; = iT}, siendo i un valor entero, lo cual lleva a lo

siguiente:
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y(t;) =u Z axp[(i — K)Tp] + n(t)

k=—oc0

=pua; +u z appl(i — k)T, +n(t;) Ecuaciéon 2.6

k=—0o0
N
k+i

El primer término, ua; representa la contribucion del i-ésimo bit transmitido,
mientras que el segundo, representa el efecto residual de todos los otros bits
transmitidos en la decodificacion del i-ésimo bit transmitido; y es aqui donde

ocurre el ISl y el tercer término muestra el ruido en el instante ¢; [8].
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CAPITULO 3

3 COMPRENSION DE LA SOLUCION

Dentro de las posibles soluciones para resolver el problema de ISI, se

encuentran las siguientes:

OFDM.

Ecualizacion Adaptiva.

DSSS y FHSS.

Sefial Piloto.

De todas estas soluciones, nos enfocaremos en tomar Unicamente, las dos
primeras; en la cual se analizara y comprenderd el funcionamiento de los
mismos. Asi como también se indicara sus ventajas y desventajas, al ser

utilizadas en sistemas inaldmbricos.
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Ortogonalidad.

Las subportadoras son ortogonales entre si cuando, multiplicamos la forma
de onda de cualesquiera dos subportadoras e integramos sobre el periodo

del simbolo y el resultado es cero.

La ortogonalidad de las portadoras significa que cada portadora tiene un
numero entero de ciclos sobre un periodo de simbolo. Debido a esto, el
espectro de cada portadora tiene un nulo en la frecuencia central entre cada

una de las portadoras del sistema.

La sefial OFDM surge de una suma de sinusoides, con cada una de las
correspondientes subportadoras. El grupo de funciones son ortogonales para

cada otro con las condiciones de la siguiente ecuacién 3.1.

T ..
Ci=j iy
j;) S;(0)S;(H)dt = {0 Q% Ecuacion 3.1
Si dos funciones cualesquiera diferentes dentro del grupo son multiplicadas,

y se integra sobre un periodo del simbolo y el resultado es cero, entonces

existe ortogonalidad [9].
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3.1.1 Modulacion Multiportadora

La idea basica de modulacion multiportadora es muy simple y sigue el
concepto de altas tasas de datos y canal libre de ISI. De hecho para tener un
canal libre se ISI, el periodo del simbolo T; debe ser mucho mas grande que
el esparcimiento de retardo del canal 7, puesto que los sistemas de
comunicacion digital simplemente no pueden funcionar si el ISI estd

presente.

Para sobre llevar este problema la modulacién multiportadora divide la alta
tasa de transmision de bits en L subportadoras de baja tasa, cada una de las
cuales tiene Ty/L > T y por lo tanto se mitiga el ISI. Tipicamente estas
subportadoras son ortogonales bajo condiciones ideales de propagacion, en
cuyo caso la modulacién multiportadora es a menudo referenciada como
OFDM. La tasa de datos sobre cada subportadora es mucho menor que la
tasa de datos total, y el ancho de banda correspondiente a cada
subportadora es mucho menor que el ancho de banda total del sistema. El
numero de subportadoras es elegido para asegurar que cada una de ellas
experimente un desvanecimiento relativamente plano, asi el IS sobre cada
subcanal es pequefio. Ademas en la implementacion digital de OFDM el ISI

puede ser completamente eliminado a través del uso de prefijo ciclico [10].
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3.1.2 Sistema Multiportadora OFDM

La Modulacién por Division Ortogonal de Frecuencias (OFDM) es un esquema
de modulacién/demodulacion multiportadora, una técnica de comunicacion
gue divide el canal de comunicacion en un numero de frecuencias
igualmente espaciadas agrupadas. Cada subportadora es ortogonal con otra
subportadora, diferenciando OFDM comunmente usando la division de

frecuencia por multiplexacion (FDM) [10].

En los sistemas OFDM, el espectro de subportadora individual es traslapado
con frecuencia minima, lo cual es cuidadosamente disefiado a fin de que cada
subportadora sea ortogonal para los otros subportadoras. La eficiencia de

ancho de banda de OFDM es otra ventaja como se muestra en Figure 3.1.

Repreusntscion 45 0 pportederss ONOM #n o domans da L Becusecis
SRR ool oo

fir e e ———y

Fepranerte:mn el wubporistores (F Dl e f dormess el feeps

Potercas a4 brararayer |45
=
=

Fotpra ca el 1=prvprmm e |00

2 eeo: IE_- K/'(‘! ST

(1] i 4 & a 0 L) Al 3 a F) [ [] [] " [+ 1

Figura 3.1 Representacion de 8 subportadoras OFDM a) en el dominio de la
frecuencia y b) en el dominio del tiempo.
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La principal caracteristica para su implementacién en la actualidad es la
utilizacién de la transformada rdpida de Fourier o FFT para lograr la
transmisidén por medio de subportadoras paralelas de manera que se elimina
en lo posible la interferencia o traslape entre ellas. Por eso el dato numérico
de subportadoras esta ligado al nUmero de muestras que usa la FFT (NFFT).
Asi es que, de manera general, OFDM refiere a la transmision de una trama
digital que requiere una gran tasa de transferencia mediante NFFT lineas
paralelas mas lentas, en subportadoras contiguas y ortogonales, que
transportan simbolos independientes que son producto de algun tipo de
modulacion digital como QPSK, 16-QAM, 64-QAM, etc. Siendo N
subportadoras ortogonales las que se utilizan para un sistema OFDM
cualquiera, éstas estaran separadas en frecuencia justamente por el valor

correspondiente a la inversa del tiempo util del simbolo OFDM (T;,).

Entonces si la sefial se la codifica por QPSK o cualquier otro tipo de

modulacion I/Q se la puede expresar de la siguiente forma:

) N j2m<t )
s(t) = Re|e/ @<t Z Age’ Tu el
K=1

N 2tk »
= Z Aycos [(wc + T_) t+ Hk] Ecuacion 3.2

k=1 u
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Donde Aj y 6, toman los valores posibles de acuerdo a su constelaciéon

correspondiente.

Esta técnica ha encontrado adopcién en el ancho de banda para los sistemas
con alta tasa de datos para la radio-telegrafia LANS, video conferencias
broadcasting y ahora WIMAX(802.16e/f/g/k) y otros sistemas inaldambricos
emergentes de banda ancha Flash-OFDM vy 3G LTE( cuarta generacién de
los sistemas celulares). La popularidad de OFDM estd en que puede aplicar
para la transmisidn de una alta tasa de datos y es flexible en la interferencia

entre simbolos (ISl) para canales altamente dispersivos [10].

En el sistema WiMAX donde por lo general no existe linea de vista existe una
gran inclinacidn al efecto ISI para ello requeriran técnicas para disminuir este

efecto en los transmisores y receptores como OFDM.
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3.1.3 El Prefijo Ciclico.

La clave para hacer realizable OFDM es el uso de algoritmos FFT, la cual baja
su complejidad. Para crear un IFFT/FFT para un canal libre del ISI , en el
canal debe recobrar un pedazo de la trama de la sefial, afiadiendo un prefijo
ciclico a la sefial transmitida, como se muestra en la figura 4.3, creando una

sefal que aparezca para ser x[n]; entonces y[n]=x[n]*h[n].

Prefijo Ciclico Simbolo de datos OFDIM

Xv Xpvt o X1y Xy Xy Xz 0 Xl.—vi Xp-v Xr-ve1 o X1y ]

T

Copiando y anadiendo el ultimo simbolo v

Figura 3.2 El prefijo ciclico OFDM.

Si el mdaximo retardo de esparcimiento (delay spread) tiene una duracién de
v + 1, afadiendo un intervalo de vanguardia por lo menos v entre muestras
de simbolo OFDM haciendo cada una de estas independiente de los
anteriores y posteriores, entonces un solo simple simbolo puede ser
considerado. A continuacién presentamos un simbolo en el dominio del

tiempo como un vector de longitud L.

X =[x X5 ... X1 .
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Después aplicando un prefijo ciclico de tamaiio v, la sefial transmitida es

Xep = | XL—v XL—v+1  Xp—1 X1 X2 v X[ 1
Prefijo ciclcico Dato original

La salida del canal es por definicion y., = h * x.,, donde h es una longitud
v + 1 vector describe la respuesta al impulso de la duracién del canal del

simbolo OFDM.

La salida y., como (L+v)+ (v+1)—1=L+2v muestras. La primera
muestra v de y,, contiene interferencia desde la precedencia del simbolo
OFDM, entonces son descartados. La ultima muestra v dispersa dentro de la
subsecuencia simbolo OFDM también son descartados. Este deja
exactamente L muestras para la salida solicitada y; la cual es prescindible

qgue requiera recobrar los L simbolos de datos incrustados en x.
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Entonces podemos acotar que las L muestras de y seran equivalentes a
y = hOx. El prefijo ciclico, depende en delante de los valores circularmente

envueltos X;_, .....X;_1. Estoes:

Yo = hoxo + hyxy_1 + -+ hyxp

Y1 =hoxy + hyxo + -+ hyxp g

Vi-1 = hoXp—q1 +hyxp_5 + -+ hyxp g

Donde vy, V1, V2, ---, Y1—1 Son los resultados de y = hOx

El prefijo ciclico, aunque selectivo y simple no es completamente libre.
Vienen ambos con un ancho de banda y una alteracién en la potencia. Desde
gue los simbolos redundantes son enviados, el ancho de banda requerido
para OFDM aumenta de B para (L + v/L)B. Similarmente, un simbolo v
afiadido deberia ser contado nuevamente por la potencia de transmision

perdida.

En resumen, el uso del prefijo ciclico conlleva tasa de datos vy a la pérdida de
potencia de 10log(L + v/L)dB en adicién para la pérdida del ancho de

banda. Entonces la tasa de perdida se expresa de la siguiente manera [10]:

Perdida de potencia = Tasa de perdida =
L+v
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3.1.4 Ventajas y desventajas.

Ventajas:

® la inmunidad para el retardo de esparcimiento y multicamino,
robusta en contra la interferencia entre simbolo (ISI) vy
desvanecimiento causado por la propagacién de multicamino.

e Resistencia al desvanecimiento de frecuencia selectiva.

® Robusta en contra a la interferencia de co-canales para banda
angosta.

e Uso eficiente del ancho de banda, alta eficiencia espectral.

® Baja sensibilidad para la sincronizacion de tiempo de errores.

* Implementacion eficiente en el uso de la transformada rapida de
Fourier.

e |a diversidad multiusuario OFDMA da a usuarios diferentes permiso
de transmitir sobre porciones diferentes del espectro de banda
ancha.

e |a simplicidad del aparato receptor: OFDMA tiene el mérito de
desciframiento facil en el aparato receptor, como elimina la
interferencia entre celdas evitando tipo CDMA de deteccién

multiusuario [9].
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Desventajas:

e Sensitivo para el desplazamiento de frecuencia del trasportador y el
ruido de fase.

® La relacidon de pico promedio la cual tiende a reducirse la eficiencia
de potencia del amplificador de radio frecuencia.

e Sensitivo para el cambio Doppler.

® |os efectos no lineales generados por el amplificador de potencia
podria introducir interferencia entre portadora y estos destruirian la
ortogonalidad debido a que los dispositivos electrénicos emiten calor

y esto genera ruido [9].
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Ecualizacidon Adaptiva.

Los ecualizadores pueden mitigar los efectos de ISI incluidos por un canal
con desvanecimiento selectivo en frecuencia, lo cual ayuda a modificar el

desempefio del sistema.

Existen numerosas aplicaciones en el procesamiento de la sefial digital en las
gue los coeficientes de un filtro no pueden determinarse a priori. Esto se
debe a que las caracteristicas estadisticas de las sefales a filtrar son
desconocidas en principio o variantes con el tiempo. Un filtro con pardmetros
ajustables es un filtro adaptativo, o también denominado ecualizador

adaptativo [11].

Transmision Libre de ISI

Los ecualizadores son implementados digitalmente. El la figura 3.3 se
muestra un diagrama de bloques de un sistema de terminal con un
ecualizador digital. La entrada de simbolo dj es pasado a través un filtro en
forma de pulsos g(t) y entonces transmitimos sobre un canal ISl con una
respuesta al impulso c(t) Nosotros definimos el equivalente del canal como
h(t) = g(t) = c(t), y la sefial trasmitida estd dada por d(t)g(t) * c(t) para

un d(t) = Y dgd(t — KT) el tren de informacion de simbolos.
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La forma de pulso g(t) beneficia las propiedades espectrales de la sefial
transmitida, esta forma de pulso estd por debajo del control del diseiio del
sistema, si el canal c(t) es introducido por naturaleza y su salida de control

es disenada.

h(t)

dx | | Pulse Shape IS Channel | | RF Front | w(t)
" g ) (4} Vg

Equivalent Channel J

Ts dk 'd';
Matched Filter Equalizer Decision
~ n(—t) ° Heq(2) Device g
o o 'yl ‘
@~
Tap Update )
Algorithm

Figura 3.3 Sistema de extremo a extremo.

Un ruido Gaussiano n(t) es sumado al receptor entonces obtendremos
como resultado w(t). Esta sefial es pasada a través un filtro analdgico
adaptado g,,(—t) para obtener una salida y(t), la cual entonces es
muestreada en un convertidor A/D. El propdsito de un filtro analdgico
conjugado es para maximizar la relacion sefial a ruido (SNR) de una senal

antes muestreada y subsecuentemente procesada [7].
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En un AWGN el SNR de la seiial recibida es maximizado previamente a la
muestra para usar un filtro que es el conjugado de la forma de pulso. Este
resultado indica que para el sistema mostrado en la figura 3.3, antes del
muestreo se maximiza mediante la aprobacion de w(t) a través de un filtro
adaptado por h(t), entonces idealmente nosotros deberiamos tener
gm(t) = h(t). Sin embargo, dado que la respuesta al impulso del canal c(t)
es variante en el tiempo y los filtros analégicos no son facilmente
sintonizables. Generalmente no es posible tener g,,(t) = h(t). Por lo tanto
parte del disefio del ecualizador es elegido g,,(t) para obtener un buen
desempefio. A menudo g,,(t) es adaptado para la forma de pulso c(t), y es
optimo cuando c¢(t) = 6(t), pero este disefio claramente sub-optimo cuando

c(t) = 6(t).

El factor g,,(t) no puede ser adaptado para h(t) este puede generar una
degradacion en el rendimiento y ademds hace que receptor sea
extremadamente sensible a errores de sincronismo. Estos problemas son un
tanto atenuados por muestreo y(t) a una taza mucho mas rapido que la
velocidad de simbolo y el disefio del ecualizador para una sefal en exceso de

muestras. Este proceso es llamado ecualizacién fraccionalmente espaciada®

[7].

1.- Revisar Apéndice A.
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A la salida del ecualizador se obtiene una estimacion del simbolo transmitido.
Esta estimacidn es entonces pasada a través de un dispositivo de decisidn
gue redondea la salida del ecualizador para un simbolo en el alfabeto de los
posibles simbolos transmitidos. Durante el proceso a la salida del ecualizador
los taps o pesos son actualizados a través de un algoritmo por cada valor de

paso a la salida del ecualizador.

Denotamos f(t) como la combinacién de la respuesta al impulso en banda-

base del transmisor, canal y el filtro adaptivo.
f@) =g(t) *c(t) * gn,(—t) Ecuaciéon 3.3

Entonces la salida del filtro adaptivo esta dada por:

(&) = d(t) * £(£) + ny(t) = Z dif(t — kT) +ng(t) Ecuacion 3.4

Donde n,(t) = n(t) * g (—t) es la equivalencia del ruido banda-base a la

entrada del ecualizador y T es el periodo del simbolo [7].
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Si nosotros tenemos que f[n] = f(nTs) que denota muestras de f(t) de
cada T segundos entonces el rendimiento de muestreo y(t) cada T

segundos de una sefial y[n] = y(nT) en tiempo discretos esta dada por:

yinl = ) dif (nT; = kT) + g (nT)

K=—o

— Z dfn — k] + v[n]

K=—o

=d,f[0] + Z difIn — k] +v[n] Ecuacion 3.5

k+n

Donde el primer término de la ecuacién 3.5 es el bit de datos deseados, el
segundo término es el ISl, y el tercer término es el ruido muestreado en

banda-base [7].

En la ecuacidon 3.6 obtenemos cero ISI si fln—k| =0 para k #n, por

ejemplo f[k] = &[k]f[0]. En este caso la ecuacion 3.5 se reduce a

ylnl = d,f[0] + v[n].
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Ecualizador Zero Forcing

Partiendo de la ecuacién 3.5, la muestra {y,,} de entrada para el ecualizador
puede ser representado en base sobre la respuesta del sistema discreto

combinado. f(t) = h(t) * g*(—t) como:
Y(z) = D(2)F(z) + Ny(z) Ecuacion 3.6

Donde Ny (z) es el espectro de potencia del ruido blanco después de pasar a

través de un filtro acoplado G*(1/z%) y
_ * (1 _ -n ./
F(z) = H(Z)Gm( /Z*) = Z f(nTy)z Ecuacioén 3.7
n

El ecualizador zero-forcing remueve todo el ISI introducido en la respuesta
combinada f(t). Desde la ecuacién 3.7 vemos que el ecualizador para lograr

esto, esta dado por

1
Hyp(z) = % Ecuaciéon 3.8

Esto es el tiempo-discreto equivalente a él ecualizador analdgico ecuacién
3.8 descrito anteriormente, padece las mismas caracteristicas en el
incremento del ruido [7]. Especificamente, el espectro de potencia N(z) esta
dado por

No|Gr (1/27)? Ny

= Ecuacion 3.9
|F(2)|? |H(2)|?

N(z) = Ny(2)|Hzr(2)|? =
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El ecualizador ZF esta definido por Hzr(z) =1/F(z) no se puede
implementar como un filtro de respuesta al impulso finito (FIR).
Especificamente, no podria lograr encontrar un conjunto finito de

coeficientesw_; + ... + wy, tal que:

, 1

= F ) Ecuacion 3.10

w_zb+ L +wpzo

En este caso nosotros encontramos los coeficientes {w;} que mejor se
aproximen al ZF. Note que este no es confiable, dado que la aproximacion
debe ser valida para todos los valores de z. Hay muchas formas para la
construccién de esta aproximacion. Una técnica es representar H;r(z) como
—i

un filtro de respuesta al impulso infinito (IIR), 1/F(z) = Xi2_,ciz™ "y

entonces el conjunto de w; = ¢; puede ser demostrado que minimiza.

1 2
L -L
——(w_z"+ ..+ w;z
oy~ WL 1270
Para z = eV Alternativamente, los pesos de los tap pueden ser agrupados
para minimizar los picos de distorsion (ISI). Encontrar los pesos que
minimicen la distorsién es un problema de optimizacion y puede ser resuelto

por una técnica, como por ejemplo la técnica de descenso profundo’ [7].

2- Revisar Apéndice B
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ECUALIZADOR DE ERROR CUADRATICO MEDIO MINIMO (MMSE)

En el ecualizador MMSE el tema de disefio del ecualizador es para minimizar
el error cuadrdtico medio entre la transmisidn de simbolo d; y el estimado

d; para la salida del ecualizador. En otras palabras los {w;} son escogidos

~ 12
para minimizar el valor E[dk - dk] . Dado que el MMSE es un ecualizador

lineal, los dj, a su salida son una combinacién lineal de las muestras de

entrada y[k]:

L
dy = Z w;ylk —i] Ecuacién 3.11

=1L

Tal como encontramos los coeficientes éptimos de filtro {w;} conlleva a un
problema estdndar en la estimacién lineal. De hecho, si la entrada de ruido
para el ecualizador es blanca, este es un problema estdndar de filtrado
Weiner. Sin embargo, debido al filtro de acoplamiento g;,(—t) al final de la
parte delantera del receptor, el ruido en la entrada del ecualizador no es
blanco sino coloreado con un espectro de potencia Ny|G,(1/2*)|?. Por
consiguiente, para ejercer técnicas conocidas para la estimacion lineal
6ptima, expandimos el filtro Hg4(z) dentro de dos componentes, un
blanqueamiento de las componentes del ruido 1/G,,,(1/z*) y un removedor

de las componentes del ISI ﬁeq (z), como se muestra en la figura 3.4 [7].
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n()

Equivalent Channel
h(t)
di _| Pulse Shape _| ISl Channel o+ _| RF Front w(t)
a(t) ] c(t) - - End

eq (z) —

. Ts Noise d

$Mat°f“ff£"terH>f + whitener L] A, ko,
gm y( yln] 1/6Gn(1/27)

Figura 3.4 Ecualizador MMSE con filtro blanqueador de Ruido

El propdsito del filtro blanqueador de ruido, como indica su nombre, es para
blanquear el ruido tal que la componente de ruido a la salida de este filtro
tenga un espectro de potencia constante. Dado que el ruido a la entrada de
este receptor tiene un espectro de potencia Ny|G,;,(1/2z*)|?, lo apropiado
del filtro blanqueador de ruido es 1/G,, (1/z*). El espectro de potencia del

ruido a la salida del filtro blanqueador de ruido es entonces

NolGr(1/2)12/1Gy (1/27)]* = No.

Note que el filtro 1/G,,, (1/z") no es Unicamente un filtro que blanquea el
ruido, otros filtros blanqueadores de ruido con deseables propiedades (como
estabilidad) podrian ser escogidos. Podria verse extrafio a primera vez la
introduccién del filtro de acoplamiento g;,(—t) para la cancelacion de los
efectos de la parte final del ecualizador. Sin embargo el filtro de

acoplamiento significa maximizar el SNR antes del muestreo [7].
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Para remover los efectos de este filtro acoplado a través del blanqueamiento
del ruido después del muestreo, simplificaremos el disefio de ﬁeq(z) para
minimizar el MSE. De hecho si el filtro blanqueador de ruido no rinde un
desempefio éptimo entonces estos efectos podrian ser cancelados a través

del disefio de ﬁeq (2), veremos el caso de un ecualizador MMSE con IIR.

Nosotros asumimos el filtro H,(z), con entrada v,, es un filtro lineal con

N = 2L + 1 pasos:

L
H.y(2) = Z w;z~™¢  Ecuacién 3.12
i=—1

Nuestro objetivo es el disefio de los coeficientes {w;} tal que minimice

5~ 12 . . .
E[dk —dk] Este es el mismo objetivo como para el filtro total H,4(2),
justamente hemos afiadimos un filtro blanqueador de ruido para resolver

simplemente los coeficientes.

Definimos

V=_(lk+Ll,vlk+L—-1]..,v[k—L]) = Wksr, Vks1-1> ~»Vk—r) COMO
un vector de entrada para el filtro Heq(z) usado para obtener d;, a la salida
del filtro y W = (w_;, ..., w;) como el vector de coeficientes del filtro [7].

Entonces

dp = WTV =VTW. Ecuacién 3.13
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Por lo tanto, queremos minimizar el error cuadratico medio.
] == E[dk - dk]z - E [dkz - dedAk + dkz] - E [akz - dedk + de]

Donde d,” = WTVVHW*
= E[WTVvVEW* — 2R{VHW*d,} + |d,|?] Ecuacién 3.14
= E[WTVVAW*] — E[2R{VEAW*d; }] + E[|d|?]
= E[WTVVAW?*] — E[2R{VIW*d; }] + E[|dk|?]
= WTE[VV*IW* — 2R{E[VIW*d, ]} + E[|d|?]
=WTE[VVHIW* — 2R(E[VH d, JW*} + E[|d|*]

Definimos M, = E[VVH] y V, =E[V#d,]. La matriz M, es una matriz
Hermitiana de N x N y V,; es un vector fila de tamafio N. Asumimos que

E|d,|? = 1. Entonces el MSE | es
J=WTM, W* —=2R{V;W*}+1 Ecuacién 3.15

Obtenemos el vector optimo de paso W aplicando el gradiente Vyy J =0y

resolviendo para W. Aplicando el gradiente a la ecuacién 3.16 se obtiene:

aJ 6]>:O

)y~
ow_; ow;,

Vw]=(

(AWM, W' —2R(VW Y1) A(WTM, W* — 2 RV,W*} + 1)
N aW_L T aWL
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=2WT M, — 2V, Ecuacién 3.16
Ajustando un rendimiento de cero WTM,, = V,; 6 equivalente a que los pesos

de los tap estan dados por

Wope = (My")™1 V" Ecuacién 3.17

Note que la solucion para W, requiere una matriz inversa con respecto al
filtro de entrada. Asi que la complejidad de este calculo es bastante alta,
tipicamente en el orden de N? a N3 operaciones. Sustituyendo estos pesos

de paso obtenemos el error cuadratico medio como
Join =1—=V,M, * V,® Ecuacién 3.18
min — av da .

Para un tamafio finito para el ecualizador, V = (Vj400, ) VnVn-w) Y

W = (W_g) oo, Wo, oo, Woo). Entonces WTM,, = V, puede ser escrito como

> wilfli— i+ N)olj — il = g, []], —e<j <o Ecuacion3.19

L=—00

Tomando la transformada de z y observando que Heq(z) es la transformada

de los coeficientes del filtro w

ﬁeq(z)(F(z) + Ny) = G*(1/z*) Ecuacioén 3.20
Resolviendo para H,, (z)

- Gm(1/27) g
Hpq(2) = FT(HT-I-NO Ecuacion 3.21
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La ecualizacién MMSE consiste en el filtro blanqueamiento de ruido
1/G;(1/z*) mas la eliminacion de las componentes del ISI ﬁeq(z),
obtenemos el ecualizador completo, cuando no se restringe un tamafio finito

se obtiene [7]

_ Heq (2)
led = Gz
Gn(1/27)

" G (1/2)(F(2) + Ny)

1

= m Ecuacion 3.22

Para la ecuacion 3.22 el minimo MSE de la ecuacion 3.18 puede expresarse

en el espectro de la siguiente manera aplicando la definicién:

0.5/Ts

Ny
Jmin =T, J- ————— df Ecuacién 3.23
e —os;rs Fx(f) + No

Esta expresion para MMSE tiene varias propiedades interesantes. En primer
lugar se puede demostrar que, como se esperaba, 0 < J,in =E[dk—
di]? <1. Ademas, J,;m = 0 en la ausencia del ruido (Ny = 0) siempre y

cuando F5(f) # 0 en el ancho de banda de la sefial de interés. Ademas,

como se esperaba /i, = 1 si Ny = oo.
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CAPITULO 4

4 MODELAMIENTO Y SIMULACION DEL SISTEMA WIMAX

4.1 Descripcion del Sistema a Simular

Como cualquier sistema de comunicaciones es necesario considerar los

siguientes bloques esquematicos, los cuales son:

. Fuente de datos.
° Modulador/Transmisor.
° Canal.
. Demodulador/ Receptor.
. Medicién del BER.
ORA | waepin o - = INSERTION - - crroTEL

AWGN ————

GUARD
REMOVAL

DEMAPPING
M-QAM

FFT s/P

P/S

OUTPUT
DATA

NOILYZITYNO3

Figura 4.1 Arquitectura del Sistema.



4.2

61

Parametros de Simulacion

Para el proceso de simulacién de un Sistema WiMAX Fijo sobre un ambiente
NLOS, hemos determinado los siguientes pardmetros, los cuales seran

utilizados en nuestro cédigo.

° Numero de Subportadoras: 256

. Numero de Subportadoras Dato: 256

. Numero de Subportadoras Piloto: 0

o Numero de Subportadoras nulas/guardas: 0

o Prefijo Ciclico: [4, 8, 16, 32]
. Tipo de Canal: Rayleigh

° Tipo de Modulacion: 16QAM y 32QAM
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Descripcion del Cédigo WiMAX 802.16 — 2004

Tal como lo habiamos mencionado anteriormente en la parte de introduccion
a este proyecto, nuestro proceso de simulacion, se basa en realizar un cadigo
de programacion realizado en MATLAB, utilizando diversas herramientas del
mismo programa, he implementado varias funciones necesarias para el

desarrollo de nuestra simulacion del proyecto.

Para empezar, en esta simulacién se ha creado o definido un archivo
denominado ofdm_multisymbol_ZFvsMMSE.m el mismo que contiene la
descripcién de las dos posibles soluciones, mencionadas en el capitulo 3; las
cuales son OFDM vy ecualizacidon adaptiva; dentro de esta ultima hemos

escogido dos tipos de ecualizadores: el ecualizador ZF y el MMSE.

ofdm_multisymbol_ZFvsMMSE.m

Transmitter.m

A

> Channel.m

> Receiver_ZF.m

»| Receiver_MMSE.m

Figura 4.2 Estructura del Cédigo.
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Transmitter.m

Este cdédigo, se encarga de transmitir los datos, los cuales previamente
pasaran por un proceso similar al indicado en la figura 4.1, esto significa que
los datos tendran que ser modulados, mediante una modulacion M-QAM; y
gue para este caso especifico Unicamente seran 16QAM y 32QAM, luego
estos datos modulados seran pasados por la IFFT, es decir transformar los
datos en el dominio del tiempo; para ultimamente agregar el intervalo de

guarda o prefijo ciclico.

Channel.m

Dentro de este cddigo, se encuentra representado el canal tipo Rayleigh cuyo
desvanecimiento serd selectivo en frecuencia y lento, para lograr aquello, se
utilizara un comando o funcién denominado rayleighchan el mismo que se
encuentra definido y establecido en MATLAB y serd de mucha utilidad para
nuestro proyecto, ademas de establecer este tipo de canal, también existira
una adicién de ruido de tipo blanco gaussiano (AWGN), esto se lo hard

después que los datos hayan sido filtrados por el canal tipo Rayleigh.

El comando rayleighchan permite ingresar varios parametros relacionados
con el efecto multicamino, como son la frecuencia Doppler, un conjunto de

retardos, la potencia promedio de cada retardo, entre otros.
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4.3.2 Receiver_ZF.m y Receiver_MMSE.m

Ambos cddigos son encargado de recibir el dato que ha sido filtrado por el
canal, y cada uno de ellos establecerd su propio algoritmo de estimacion de
canal para asi poder demodularlos, pero previamente ambos realizaran
operaciones contrarias al del transmisor, es decir el dato recibido en receptor
sea este ZF o MMSE, primero se le removerd el intervalo de guarda, para
luego aplicar la FFT y pasar al dominio de la frecuencia, y es ahi donde actua

el ecualizador correspondiente en cada receptor.

Al final se realizara un calculo de la tasa de error de bit, comparando los
datos de entrada con los datos recibidos, por parte cada receptor, esto se
logra mediante el comando biterr el cual se encuentra definido y establecido

en MATLAB.



CAPITULO 5

5 Analisis de Resultados y Conclusiones

5.1 Sobre la Tasa de Error de Bit y Modulacion

Bit Error Rate for 16QAM, with Guard = 1/4

10 T
—e— Equalizer ZF ]
—e—e— Equalizer MMSE | ]
10'F
#
\E 1071
i
10”1 E
10’4 L L L L L
o 5 10 15 20 25 30
Signal to noise ratio
a)
° Bit Error Rate for 16QAM, with Guard = 1/8
10" ¢ T T T T
E —e— Equalizer ZF q
—e— Equalizer MMSE ||
£
i
10°L .
10‘4 L L L L

Signal to noise ratio

Il
o 5 10 15 20 25 30
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o Bit Enmor Rate for 16QAM, with Guard = 1/16
10 ¢ ; : : :
,“.;LF ——e—— Equalizer ZF ]
[ —e— Equalizer MMSE | ]
1

10 -

Bt Bro Rae
o
T
|
/

10°L 3
10’4 L L L L L
o 5 10 15 20 25 30
Signal to noise ratio
c)
o Bit Error Rate for 16QAM, with Guard = 1/32
10 T T T T
[ e—e—g g _ —e— Equalizer ZF i
[ Equalizer MMSE |
10'F -
@ |
E 10%; 3
i
‘IO-G1 E =
10'4 L L L L L
(o} 5 10 15 20 25 30

Signal to noise ratio

d)

Figura 5.1 Tasa de error de bit, para un sistema WiMAX Fijo utilizando
modulacion 16QAM e Intervalo de Guarda de a) 1/4, b) 1/8, ¢) 1/16y d) 1/32.
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° Bit Error Rate for 32QAM, with Guard = 1/4
10 ¢ T T T T 5
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o Bit Ermror Rate for 32QAM, with Guard = 1/16
10 ¢ T T T T =
F_e—e— o —e— Equalizer ZF ]
r — ——e— Equalizer MMSE |
107 E
" L ) ]
E [ Ak\]n
L% 10°F E
g :
107 E
10'4 | | | | |
(o] 5 10 15 20 25 30
Signal to noise ratio
c)
o Bit Error Rate for 32QAM, with Guard = 1/32
10 ¢ T T T T =
E —e— Equalizer ZF ]
L Equalizer MMSE ||
10" E
ﬁ I |
L% 1071 E
i f ]
10°F E
1()“1 L L L L L
(o] 5 10 15 20 25 30

Signal to noise ratio

d)

Figura 5.2 Tasa de error de bit, para un sistema WiMAX Fijo utilizando
modulacion 32QAM e Intervalo de Guarda a) 1/4,b) 1/8,c) 1/16yd) 1/32.
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Como se observa en la figuras 5.1 a existe un ligero cambio en la tasa de
error de bits para la curva cuando se aplica el ecualizador Zero-Forcing
comparado con la curva de la tasa de error de bit con el ecualizador MMSE,
por ejemplo cuando tenemos una relacién de sefial a ruido de 25 en la curva
con el ecualizador ZF el BER es de 0.0097 en cuanto a la curva con el

ecualizador MMSE el BER es de 0.009 con modulacion 16QAM ambas.

Por consiguiente el prefijo ciclico es un factor relevante en el proceso de la
mitigacidon del ISI como observamos en la figuras 5.1 y 5.2 de la curva del
BER  tanto para 16QAM como 32QAM existe una diferencia al aplicar
distintos prefijos ciclicos como se muestra en las figura 5.1 a, b, c y d; por lo
que a mayor longitud del prefijo ciclico (en el cdédigo es CPLen) la tasa de

error de bit es mayor.

En cuanto al tipo de modulacidon influye poco en el analisis de tasa de error
de bit ya que al aumentar el nimero de simbolos, existe solamente un ligero

cambio.

A continuacién en la siguiente seccidn mostraremos una representacién en
cuanto a la constelacion de los datos transmitidos para los diferentes tipos

de modulacidn; de igual forma se mostrard como va cambiando la sefal en



70

diferentes etapas del sistema, como por ejemplo antes de pasar por el canal

y después del canal.

5.2 Andlisis de las sefiales en diferentes etapas

Constellation 16QAM Input Symbols

sfo o ‘ 0 o4
2, 4
10 o) le] [oF!
o
2
©
S ot 4
®
>
a
1+0 (o] (o] O~
20 4
30 ‘ ° ‘ o ‘ Q]
-3 2 -1 0 1 2 3
In-Phase
a)
Constellation 32QAM Input Symbols
5[ o o o o ]
4l |
3r0 O O O o] OA
2, 4
o 110 o) o) o) o) [oF!
El
©
S ot 4
®
>
G 10 e} e} e} ¢} O
,2, 4
3r0 o] e} O O OA
,4, 4
5t ) O e} ) (o] o] .
-5 0 5
In-Phase

Figura 5.3 a) Constelacion 16QAM b) Constelacién 32QAM
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La figura 5.3 a y b muestra las constelaciones respectivas de los simbolos a
través de una modulacion 16QAM y 32QAM, estos simbolos serdn llevados al
dominio del tiempo mediante el uso de la transformada inversa de Fourier

(IFFT), tal como se muestra en la figura 5.4 ay b.

Time Domain Signal after IFFT
0.4 T

0.3 —

0.2 B

0.1 —

X: 256
Y:-0.009294

-0.3 B

0.4 1 1 1 1 1

Time Domain Signal after IFFT
0.5 ;

0.4 =

0.3 —
X: 256

Y:0.1924

ozt - g

b)

Figura 5.4 Sefial en el dominio del tiempo a) 16QAM y b) 32QAM
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Luego a esta sefial que se encuentra en el dominio del tiempo, se le agrega
un intervalo de guarda, y es la sefial que ingresara por el canal tipo Rayleigh;
por ejemplo tomaremos un prefijo ciclico de referencia (Guard = 1/32), la
cual serd representada en la figura 5.5 a y b, para las modulaciones 16QAM y

32QAM respectivamente.

Tirme Domnan Sigral acd Chlen = 32
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a4r B 0.4
aal d nat
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@ 0.1
o1 4
o,
i ]
é -0.1
= ] -0z
= o 0.3z
N3 4 _0_4_
a4 . . . . -0.5L
[ EY 10 2m 0 I 05 o 05
InFhass
a)
Tirne Dornan Signal add CPLen= 32 Tirme Dorna n Signa add SRLen= 22
a T T T T T T T T T T T T
L
oG-
o4l : . .7 .
]
- - . " r LI
[} L ] "a = -
ozk . -'l- -.n -..._'r ..}" L
4 - Ll - L3
g - -’ 1'-..5‘*'.*‘: )
- L .
ﬁ m > 4
4 ._E oF [ . '.'4-'-..’.3-'""" - .-
LI ) -
e, e a -
i a - -.'v:‘.l*.'-’ _‘:' - .
-nzk o, .
- J_" e,
] Wt .
-0 4k * -
-
-06F
0 1 1 1 1 1 1 L L L 1 L 1
3 & 100 180 200 250 00 06 -04 -02 0 02 04 O
Sarrpes Murrber In-FPhase

Figura 5.5 Sefial antes de pasar por el canal tipo Rayleigh a) Modulacién
16QAM y b) Modulaciéon 32QAM
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En la figura 5.6 a y b presentaremos la salida del canal tipo Rayleigh, tanto

para la modulacién 16QAM y 32QAM respectivamente.
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Figura 5.6 Salida del canal tipo Rayleigh a) Modulacion 16QAM y b)
Modulacién 32QAM.




En cuanto al canal cuyos pardmetros son mostrados a continuacion:

J Command Window

File Edit Debug Desktop Window Help
0 Mew ko MATLAB? Wakch this Yideo, see Demos, or read Getting Started,

- oKX

channel =

2

ChannelType:
InputSamplePeriod:
Doppler3pectrum:
MaxDaoppler3hift:
PathDelays:
AvgPathGaindB:
MormalizePathGains:
StoreHistory:
StorePathGains:
PathGains:
ChannelFilterDelay:
ResetBeforeFiltering:
HuSsmp lesProcessed:

»» channel = rayleighchan(1/500000,200, (0 0.04 0.08 0,12] *1=-4, [0 -3 -6 -9])

'Rayleigh
2.0000e-006

[1x1 doppler.jakes]
200

-3 - -9]

[
[
1
]
]
[
]
1
]

0 4.0000e-006 §.0000e-006 1,z000e-005]

0
-0.6439 - 0.19651 0.1296 - 0.33304 0.5773 + 0.0894i -0.0332 - 0.0217i]

Figura 5.7 Parametros del Canal tipo Rayleigh.
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Y utilizando ciertas herramientas o comandos en MATLAB, podemos obtener

la representacion de la respuesta al impulso y frecuencia de canal, tal como

se muestra en la figura 5.8 a y 5.8 b respectivamente.
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Figura 5.8 a) Respuesta al Impulso del Canal y b) Respuesta en Frecuencia del

Canal.
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En cuanto al tipo de desvanecimiento que se produce en una sefal
transmitida cuando pasa a través del canal, el periodo de la sefial T, para el
sistema es menor a diez veces tiempo de retardo de trayectoria o, (mdaximo
del vector [0 4e™® 8e7® 12e7°] segundos) para este caso 2 useg <
(12)(10)useg — 2 useg < 120 useg el desvanecimiento es de
frecuencia selectiva, ademas como el periodo de la sefial T; es mucho menor
que el periodo de coherencia T, donde T, = 1/f; y la frecuencia Doppler es
de f; =200 Hz, el tipo de desvanecimiento que sufre mi sefial es de tipo
lento porque cumple con la condicién 2e ®seg « 0.005 seg que se muestra
en las relaciones que se encuentran figura 1.4 del capitulo 1 en descripcion
de los tipos desvanecimiento a pequena escala basado en el esparcimiento de
retardo multicamino, aplicado a los parametros del canal que se usd en la
simulacion del sistema WiMAX fijo que se muestra en la figura 5.7 de esta

seccion.

Por ultimo representaremos los datos recuperados por parte de cada
receptor ZF y MMSE de tal forma que puedan ser demodulados, a
continuacion estos datos son mostrados en la figura 5.9 a y b respectivos a

las modulaciones 16QAM y 32QAM.
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Figura 5.9 Constelacién de los simbolos recibidos para el receptor ZF y MMSE
utilizando Modulacion a) 16QAM y b) 32QAM.
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Conclusiones

Al finalizar el andlisis del proyecto, se llegd a las siguientes conclusiones:

1)

2)

3)

4)

Como observamos en las graficas tanto el ecualizador Zero-Forcing como el
MMSE son muy similares, debido a que toman los mismo coeficientes de
adaptacion al filtro, los resultados finales sin embargo como se explico en la
teoria de ecualizacidon adaptiva, el ecualizador ZF no es un ecualizador
6ptimo debido a que engrandece el ruido de la sefial por otro lado el MMSE
utiliza un algoritmo de estimacion del minimo error cuadratico medio, en el

cual el ruido es reducido al minimo.

También como pudimos observar en el analisis de la tasa de error de bits, se
puede concluir que entre mas grande sea el prefijo ciclico, la curva del BER

tiende a crecer.
De igual manera se obtuvo un resultado similar a lo anterior en
cuanto al BER, cuando se incrementaba el nivel de modulacion QAM,

la tasa de error de bit tiende a incrementarse.

Con respecto al canal que se utilizé al simular el sistema WiMAX una
sefial que pase atravez de este sufrira un desvanecimiento de
frecuencia selectiva debido a que el periodo de muestreo es menor al
camino con el mayor retraso. Ademas como el periodo de muestreo
de mi sistema es mucho menor que el periodo de coherencia mi sefial

se atenuara por desvanecimiento de tipo lento.
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Ecualizacion fraccionalmente Espaciada

En las estructuras estudiadas, el filtro ecualizador trabaja a velocidad de
simbolo r=1/T. Este espaciado es 6ptimo si el filtro va precedido de un filtro
adaptado a la distorsion del canal introducido sobre el pulso transmitido.
Pero cuando las caracteristicas del canal son variantes o desconocidas, el
filtro del receptor se adapta usualmente al pulso transmitido, y el instante de
la recepcion estara optimizado para este filtro subdptimo. Este hecho
provoca por lo general que el comportamiento del ecualizador sea muy
sensible a la eleccidn del instante de muestreo.

Por otro lado, el espectro de la seial a la entrada del ecualizador tendra por
lo general un ancho de banda algo superior a r/2. Por tanto, la sefial que “ve”
el filtro a su entrada es una versién con solapamiento (aliasing) del espectro
de la sefial, y sera esta versién la que el ecualizador tratard de compensar.
Estos problemas son los que trata de solucionar el ecualizador fraccional, en
el que la velocidad de trabajo del ecualizador es superior a la velocidad de

simbolor.
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Consideremos un canal con respuesta global h(t). Si se produce un error en la
eleccidn del instante de muestreo, podemos considerar que la respuesta del
canal es h(t-ty), en donde t0 es el error cometido.

Al muestrear a periodo de simbolo k7, obtendremos una respuesta en

frecuencia:

Y(f) = z H <f - ;) e—jzn(f—%to

k
= e‘janto'z H (f _ E) ejZTL'?to (A 1)
T
k

Que en el rango de frecuencia de trabajo, y considerando solo las

frecuencias positivas, 0 < f < 1/2 T :
V() = et [H(F) + H (f - %) . efzﬂ%to]
Y(f) = e~2mlto H(f) (1 + a.efzﬂ%to) 0<f<1/2T (A.2)

_HF-D
G

con |a] <1 generalmente, ya que H(f) decrece

monotonamente.
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Asi, vemos que el espectro ha quedado afectado por el factor (1+

. 1
2m=t -
a.e’ "t 0), cuyo modulo puede escribirse como:

2.7
1+ |al® + 2.R{a}. cos ——to (A.3)

Asi, la respuesta que ve el filtro varia en funcion de t,. Son especialmente
problematicos los valores de t, para los cuales se produzcan nulos o casi
nulos, ya que el ecualizador tratard de compensarlos introduciendo mucha
ganancia, y enfatizando el ruido. El peor valor para el error cometido es

tO:T/Z

La solucidn viene dada con el empleo de un filtro que trabaje a velocidad

superior, con una frecuencia de muestreo tal que no se produzca aliasing.
. ~ oL - r
Considerando un ancho de banda para la sefial recibida B =E(1+p),

utilizaremos f; > 2B = r(1 + p). Un ecualizador que trabaja con espaciado
entre muestras de T se llama ecualizador T-espaciado, si p = 0.5, 2T /3-
espaciados, etc. Los simbolos siguen calculandose cada T, por lo que en un
filtro adaptativo tiene una longitud temporal mitad de la un T-espaciado con
el mismo numero de coeficientes, el comportamiento del ecualizador
fraccionalmente espaciado es al menos tan bueno como el del T-espaciado
para cualquier tipo de canal, y es notablemente superior cuando el canal

presenta distorsiones severas en los bordes de la banda.
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El Filtro Optimo.

d(n)

W(z)

x(n) y(n) e(n)

Figura B.1. Esquema de partida del problema de filtrado éptimo

Conocemos escribiendo la expresion del error de estimacion e(n):

L-1
e(n) =d(n) — Z w-x(n=0D=dn)—-wT-x(n) (B.1)
1=0
La funcion de coste a minimizar es, como hemos determinado
anteriormente, el valor cuadratico medio de la sefial de error, esto es:
§=E[e?(n)] = E[d*(n)]—2-pT-w+wl-R-w (B.2)

Siendo p el vector de correlacidn cruzada entre la sefial de entrada x(n) y la

sefial de referencia d(n) y se define como:

p = E[x(n) - d(W)] = [p(0)p(=1) .....p(A = L)]" (B.3)
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La matriz de autocorrelacion R se define como:

rxx(o) rxx(l) rxx(L - 1)
R = E[x(n) . xT(n)] — rxx:(l) rxx:(o) rxx(L: - 2) (B. 4)
Tx(L—1) 1e(L—2) .. Txx(0)

Donde el vector de entrada x(n) es:

x(n) = [x(n)x(n—1) e .. ..x(n =L+ 1D]T (B.5)

El filtro optimo minimiza el valor de la funcidon de coste definida en la
ecuacién B.2. Para obtener las componentes del mismo, podemos derivar
dicha ecuacidn, obteniendo de esa forma el vector gradiente de la superficie

de error:

sz%zZ-R-w—Z-p (B.6)

E imponiendo la condicidon de minimo:

2-R-w—2-p=0 (B.7)

Obtenemos finalmente la solucidon del filtro dptimo de Wiener w®:

we=R1.-p (B.8)
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Para obtener el valor minimo de la funcién de coste, sustituimos el valor
obtenido para el filtro éptimo de la ecuacion B.8 en la ecuacion B.2:
[d?(n)] —2-pT-w° + w°T-R-w° =

E
E[d*(m)]-2-p"-R'-p+[R"-p]"-R-R"'-p= (B.9)
E[d*(m)] —p"-R'-p=E[d*(n)] — pT-w°

fmin

El error cuadratico medio de la sefial de error puede expresarse en términos

de la matriz de autocorrelaciéon R de la sefial de entrada:

§=%mnt (W—w)"-R-(w—w°) (B.10)

Si introducimos el vector v como la traslacion del vector de coeficientes con

respecto a la solucion optima:

v=w-w’ (B.11)

La funcidn de coste puede escribirse como:

§=&pin+VvI-R-v (B.12)

Por otro lado, la matriz R es semidefinida positivamente (todos sus valores
propios son reales no negativos) y puede expresarse en términos de sus

valores propios como sigue:

R=QA.QT (B.13)
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Donde A es la matriz diagonal que tiene en su diagonal principal los valores

propios de R:
A4 O 0
a=|0 A0 ol @19
0 0 A

Y Q tiene como columnas los vectores propios de la matriz de
autocorrelacion R. Como los valores propios son ortogonales entre si y estan

normalizados, la matriz Q es ortogonal y cumple:

Q-QT=1 (B.15)
O lo que es lo mismo:
Q'=Q" (B.16)

Si definimos una version rotada del vector de desajuste de coeficientes de la

siguiente forma:

v=Q1l.v=QT-v (B.17)
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Entonces podemos reescribir la funcién de coste a minimizar como:

f: fmin + (W_WO)T'R' (W_Wo) =
zfmin-}'VT'R'V:
=§min+vT'(Q'/\' QT)'V=
= $min T (QT : V)T A (QT V) =
=&min VT -AV (B.18)

Si desacoplamos la notacidon matricial, podemos expresar la funcidn de coste

como indica la ecuacién B.19:

§=Smint A v'2 (B.19)

N
||Mn
=



90

El método de descenso profundo o maxima pendiente.

Hemos visto que la superficie MSE es una funcidon cuadratica de los
coeficientes del filtro y que, por lo tanto, ajustar los coeficientes para
minimizar el error implica descender a lo largo de la superficie, hasta alcanzar
el punto mds bajo. Con esta idea fueron desarrollados algoritmos
descendentes basados en el cdlculo del gradiente en un punto de la
superficie. El desarrollo matematico del algoritmo se facilita observando la

Figura B.2.

A

fmin

optimo
W W,

optimg,
Wo

v’

Figura B.2. Superficie de error para un filtro FIR adaptivo de dos coeficientes.

Supongamos un valor inicial de los coeficientes del filtro w(0), que
corresponden a un Unico valor de &(0). El conjunto de estos valores

determinan un punto inicial en la superficie MSE.
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Calculando el gradiente en ese punto, obtenemos el grado de variacion de la

superficie con respecto a sus coordenadas.

Tomando la direccion negativa del gradiente, nos vamos desplazando por
sucesivos puntos de la superficie, hasta alcanzar el punto donde el error
cuadratico medio se minimiza. Ademas siguiendo la direccién contraria al
gradiente, avanzamos hacia el minimo de la manera mas rapido posible. Este

concepto puede ser implementado por el siguiente algoritmo:
wn+1) = w(n) + % (—vé(n)) (B.20)

Donde Vé(n) es el gradiente de la superficie MSE dado por las derivadas
direccionales 0é(n)/dw;, y u es el factor de convergencia (o tamafio de
peso) que controla el compromiso entre la estabilidad del algoritmo y la

rapidez de alcanzar el puno deseado.

Reemplazando la ecuacidon B.6 en B.20, obtenemos que el algoritmo de

descenso maxima pendiente queda:
win+1l)=wn)+u-(p—R-w) (B.21)

Cuando w(n) ha convergido hasta w®, es decir, cuando se alcanza el minimo

punto de la superficie MSE, el gradiente se anula, Vé(n) = 0

Continuando con el desarrollo del algoritmo, reescribimos la ecuacién B.21
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win+1)=[I-u-Rl-wn)+u-p (B.22)

Sustituyendo en la ecuacién B.22 el valor del filtro dptimo de Wiener

(ecuacion B.8) tenemos:
wn+1) =[I-u-Rl-wn)+u-R-w° (B.23)

Realizando una traslacién del vector de coeficientes y rotando el nuevo
vector empleando la matriz Q de vectores propios de la matriz de
autocorrelacién R, como se expresa en las ecuaciones B.11 y B.17,

respectivamente, obtenemos:

vVin+1D)=[Q ' I-Q-—u-Q'-R-Q]-v'(n)
=[I—u-Al-v'(n) (B.24)

Reiterando la ecuacién B.24 desde el primer valor de n tenemos:
vin)=[I—-u-A"-v'(0) (B.25)

El vector de coeficientes converge si se cumple:

- pu-A]" =50 (B.26)

La convergencia debe darse para las L componentes de la diagonal de la

matriz:

[1 _H..Al]n
; [1=p-s - \”*—fo (B.27)
[1—p- A"
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Por lo tanto, la condicidn exigida al factor de convergencia para garantizar la
estabilidad del algoritmo adaptativo se impone sobre el mayor de los valores

propios para asegurar la convergencia de todos los modos,

2
<= (B.28)

O<u<
Amax Al

Siendo 4,4, €l mayor valor propio de la matriz de autocorrelacién R.

Para estimar la velocidad de convergencia de cada modo consideramos el

tiempo que debe transcurrir para una caida:
1
A—p-A)t=— (B.29)

Despejando t; tenemos:

T :m (BBO)

Si la convergencia es lenta y el paso de adaptacién suficientemente pequefio,
se puede emplear una aproximacién empleando el desarrollo en serie de

Taylor, obteniendo:

TR —— (B.31)



94

El modo mas lento sera el de menor energia, es decir:

Koy
Q
A

= B.32
M- /1[ N H- Amin Flmax ( )

De modo que T; .4, define la convergencia de los coeficientes.

Analicemos ahora la convergencia de la funcién de coste £(n). Segun la
ecuacion B.19, {(n) puede escribirse en términos de A; y de v'. Reiterando
desde el primer valor de los coeficientes de acuerdo con la ecuacidon B.25

tenemos:

L
§) = Emin + ) A+ (1= - )7 v'E0) (B.33)
=1

Si el algoritmo de maxima pendiente converge con - 0 < u < 2/Aax

entonces sin importar cuales sean las condiciones iniciales, tenemos:

E() =5 & (B.34)

Esto implica que en el limite se anule el segundo término de la ecuacion B.33.
La constante de tiempo en la curva de aprendizaje puede calcularse de un

modo serial al calculo realizado para la convergencia de los coeficientes:

1
(1 —p-A)?"mse = A (B.35)
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Despejando 7; 55 tenemos:

1 < 1
T = =
LMSE 2op- 2 p Apin

= TMSE,max (B- 36)

Quedando calculada la constante de tiempo del MSE. Como el factor de

convergencia esta acotado, i < 2/A,,4x S€ tiene:

1 /1max

= > B.37
TMSE,max 2. e Amin 4. Amin ( )

De modo que la dispersidn de valores propios A,,4x/Amin define la velocidad
de la convergencia del algoritmo. A partir de la ecuacion B.36 podemos

promediar la constante de tiempo media:

1 1 _ L B 38
TMSE,max_z_H. _2 . ﬁ_ L 1 ( ' )
T 2 L =T mse

L 1

=2-y-tr[R]=2-y-Px

&)

A la vista de la ecuacion anterior, la constante de tiempo promedio es la
media armonica de las constantes de tiempo de cada modo. En cuanto al
desajuste del algoritmo de maxima pendiente, es nulo ya que los coeficientes

convergen a la solucion de Wiener, esto es:

MMSE — fexceso — 0 (B39)

fmin
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A modo de resumen, el método de descenso de maxima pendiente precisa
del conocimiento de la matriz R de autocorrelacién de la sefial de entrada y

del vector p de correlacion cruzada entre la entrada y la sefial deseada.

La dificultad de implementar el método es doble; por un lado realizar en cada
iteracion el calculo de R y p es computacionalmente costoso y por otro lado,
aun disponiendo de la capacidad de llevar a cabo los cdlculos puede no ser
posible calcular los momentos estadisticos al tener sélo una realizacién de los

procesos.

Ademas, la condicion de estaciona las sefales x(n) y d(n) sélo suele ser valida
en la practica para algunos tipos de sefiales y en determinados intervalos de

tiempo.



AWGN
BER
cP
DFT
DSSS
FDM
FFT
FHSS
FIR
IDFT
|EEE
IFFT
ISI
LOS
MMSE
NLOS
OFDM
PAM
QAM
RF
SNR

ZF

ABREVIATURAS

Additive White Gaussian Noise

Bit Error Rate

Cyclic Prefix

Discrete Fourier Transform

Direct Sequence Spread Spectrum
Frequency Division Multiplexing

Fast Fourier Transform

Frequency Hopping Spread Spectrum
Finite Impulse Response

Inverse Discrete Fourier Transform
Institute of Electrical and Electronics Engineers
Inverse Fast Fourier Transform

Inter Symbol Interference

Line Of Sight

Minimum Mean Square Error

Non Line Of Sight

Orthogonal Frequency Division Multiplexing
Pulse Amplitude Modulation

Quad Amplitude Modulation

Radio Frequency

Signal to Noise Ratio

Zero Forcing
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