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RESUMEN

El presente proyecto hace una breve explicacion de lo que implica el sistema
de transmisibn OFDM y como funciona mediante el aprovechamiento del
espectro radioeléctrico de una manera mas Optima, para luego centrarse en
el objetivo principal que es explicar los algoritmos de sincronizacion, con lo

gue se busca mejorar el rendimiento en un sistema multiportadora OFDM.

Se enuncia y se explica la matematica del calculo de la deteccion de las
tramas recibidas, y la auto-correlacion para la estimacion del inicio de la

trama y desplazamiento de la frecuencia de portadora.

Se hara una explicacion gréfica a través de simulacion de cémo es el
proceso y el efecto del uso de secuencias de prueba para detectar el inicio

de la trama OFDM, bajo los distintos métodos de sincronizacion.

Para terminar, se realizan simulaciones para evaluar la eficiencia de los
algoritmos bajo niveles de ruido especificos y utilizando distintos esquemas
de modulacién en banda base, y se compararan las métricas de correlacién

obtenidas.
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INTRODUCCION

Por muchos afios el contar con mayores velocidades de transmisién de
datos, confiabilidad y seguridad, han sido factores muy decisivos dentro de
nuestra sociedad cada vez mas dependiente de una sistema de

comunicacién que se ajuste a la necesidades actuales de consumo.

Pero existe un factor a tener en cuenta, que es el ancho de banda. Este es
un recurso limitado que esta regulado por entidades gubernamentales; por
consiguiente al ser un recurso muy escaso, es también muy costoso por lo

cual debemos aprovechar el espectro disponible de manera eficiente.

Por la importancia del tema se ha decidido proponer como proyecto de
tesina, el desarrollo de un sistema de comunicacion inalambrico basado en la
técnica de modulacion de multiples portadoras (OFDM); con especial énfasis
en el andlisis y desarrollo de algoritmos de sincronizacion de trama y
correccion de desplazamiento de frecuencia. Los objetivos especificos son

los siguientes:

» Disminuir la carga computacional con la implementacion de algoritmos
eficientes para sistemas que utilicen OFDM como esquema de

modulacion.



» Andlisis y comparacion de dos algoritmos de sincronizacion de trama y

correccion del desplazamiento de frecuencia.

» Simulacién e implementaciéon en un SDR, utilizando modulos NI-USRP

2920 para la transmision y recepcion de la sefial.

En el capitulo uno se da una breve explicacién acerca de cémo se pretende
mejorar la eficiencia del sistema de comunicacién OFDM, y la explicacion de

un esquema general de transmision y recepcion con multiples portadoras.

En el capitulo dos se describe de manera mas extensa cada una de las
partes que conforman el sistema de comunicacion OFDM y los conceptos
necesarios para el entendimiento de este tipo de sistemas. Ademas se
realiza el analisis de las variables de estimacién dentro los algoritmos de
sincronizacion de trama y correccion de la frecuencia de portadora. Estos

valores seran verificados a través de simulaciones.

En el capitulo tres se implementan los algoritmos en la plataforma de

programacion LabVIEW. Se mostrard la ubicacibn de los bloques



correspondientes a los algoritmos dentro del sistema y se indicara paso a

paso la forma de construirlos.

En el capitulo cuatro se realizan las diferentes pruebas para comprobar el
correcto funcionamiento de los algoritmos, y se realizan comparaciones del

desempenio de los algoritmos bajo distintas circunstancias.



CAPITULO 1

PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA

El origen de OFDM data de la mitad de los afios sesenta cuando R.W.Chang
publica “Sintesis of band-limited ortogonal signals for multichannel data

transmition”.

En este libro se describe un principio para transmitir mensajes
simultaneamente en un canal limitado en banda sin interferencia entre
canales (ICI) ni entre simbolos (ISI). La siguiente gran aportacion fue
presentada por SB.Weinstein y P.M. Ebert en 1971, quienes usaron la
Transformada Discreta de Fourier (DFT) para llevar a cabo la
modulacion/demodulacion de la sefial en banda base. Este trabajo se centro

en la eliminacion de interferencias entre canales (ICI) y entre simbolos (ISI)



mas que en mejorar los canales individuales y también soluciono el problema
de tener que utilizar un banco de osciladores. Para intentar eliminar la ISl
usaron un espacio de guarda entre los simbolos y una ventana de coseno
alzado en el dominio temporal. Aunque los resultados mejoraron con creces
todos los obtenidos anteriormente, quedaba un problema por mejorar, que

era mantener la ortogonalidad de las sefiales en el receptor.

La gran aportacion se debe a Peled y Ruiz que en 1980, introdujeron el
Prefijo ciclico. En lugar del espacio de guarda vacio ellos utilizaron una

extension del simbolo OFDM para eliminar el problema de la ortogonalidad.

Por ultimo comentar que actualmente se siguen estudiando otros esquemas
alternativos propuestos por Peled y Ruiz que aunque mantienen la DFT no
requieren de prefijo asi como diferentes esquemas para la sincronizacion y
ecualizacion. También habria que comentar que si bien el trabajo de
Weinstein y Ebert solucionaron el problema de los bancos de osciladores, la
evolucion de la electrénica hace posible hoy dia la transmisién de sefiales

OFDM mediante bancos de osciladores digitales.

Las primeras aplicaciones para enviar texto rapidamente se ven copadas de

nuevas ideas, asi mismo la transmision de imagenes estéticas es un hecho



aumentando su nitidez, para rapidamente avanzar a imagenes en
movimiento. La muasica ahora se puede enviar como informacion binaria, pero
hay que aun escalar mucho para que el nuevo sistema de transmision digital
pueda rivalizar y mostrar su superioridad sobre los antiguos estandares en
todas partes del mundo. Las tasas de bit tienden a ser cada vez mas altas,
mas aun si se pretende que el video en alta resolucion en demanda y otras
tecnologias que requieren el traslado de unos y ceros a alta velocidad sean
suficientes para un mercado cada vez mas deseoso por innovaciones

tecnoldgicas.

La migracion de todos los sistemas de comunicacion hacia un medio
universal y omnipresente esta casi a la vuelta de la esquina. Pero el mayor
problema al parecer seria lograr altas tasas de transferencia de bits a través
de un medio inaldmbrico que parece estar cada dia mas saturado. El sistema
OFDM hace un uso eficiente de este medio al transmitir multiples portadoras
en un ancho de banda reducido, a altas velocidades, satisfaciendo asi las
necesidades actuales del mercado. En las Figs. Fig. 1.1 y Fig. 1.2 se presenta
un esquema general de los bloques que conforman el transmisor y receptor

en un sistema OFDM.
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Fig. 1.2. Diagrama de Bloques del Receptor OFDM

Una de las alternativas para lograr esto es que el transmisor y el receptor de

nuestro sistema de comunicacion estén sincronizados, pero para lograr esto

se presentan algunos obstaculos como son: muestreo incorrecto, deteccion

incorrecta de la trama, y desplazamiento de la frecuencia portadora, todos

producidos en el receptor.

Haremos especial énfasis en la correccion de la sincronizacion de trama y

desplazamiento de frecuencia utilizando algoritmos de sincronizacion

adecuados para corregir estos problemas. Nosotros presentamos algunas

alternativas, utilizando como transmisor y receptor el médulo NI-USRP 2920

y como plataforma de programacién, LABVIEW.



Al ser los moduladores, filtros y demas blogues implementados en software
en lugar de ser equipos fisicos, el entorno en el que trabajaremos se
denomina SDR (Software Defined Radio), utilizandose como adaptadores de

RF los NI USRP-2920.



CAPITULO 2

FUNDAMENTO TEORICO

En este capitulo se describira con detalle cada una de las partes que
conforman al sistema de comunicacion inalambrico. Se describen los
principios basicos y el funcionamiento de los algoritmos. Asi como también
los parametros de importancia para la obtencion de la maxima eficiencia y

exactitud en la sincronizacion.

En OFDM el ahorro de ancho de banda se logra gracias a la transmision de
multiples sub-portadoras ortogonales entre si, evitando asi la interferencia

intersimbdalica (I1SI) y disminuyendo el espaciamiento entre sub-portadoras.



Debido a esta caracteristica unica en el sistema, la sincronizacion de la trama
enviada debe de ser receptada con la mayor exactitud posible, ya que el mas
leve retardo puede causar que el sistema pierda su ortogonalidad
aumentando asi la interferencia intersimbodlica (ISI); aumentando asi lo
errores en el receptor, un correcto tratamiento en la sincronizacion de la
sefal es tema de gran interés en las telecomunicaciones. A continuacion los

fundamentos basicos se detallaran.

2.1 Introduccién al esquema de modulacién OFDM
La Modulacion por Division de Frecuencias Ortogonales (OFDM) es un
esquema de modulacion/demodulacion multiportadora [1], por lo que su

uso se centra en aplicaciones de banda ancha.

En contraposicion a lo que vemos en las tipicas comunicaciones
monoportadora o Single Carrier (SC), donde cada simbolo se transmite
serialmente (uno a la vez) ocupando todo el ancho de banda disponible,
en una modulacién multiportadora se envian los simbolos paralelamente
en subportadoras adyacentes, es decir, usando algun tipo de multiplexaje
por division de frecuencias (FDM) [1]. Una comparacién gréfica se puede

observar en la Fig. 2.1.
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Fig. 2.1. Comparacién entre transmision SC y Multi-portadora OFDM

De manera conceptual OFDM ha existido durante décadas; pero su
implementacion real y a costos aceptables no fue posible sino con la
llegada de tecnologias como los microprocesadores de alta velocidad de
procesamiento y los dispositivos de I6gica programable para poder hacer
fiable el procesamiento digital (DSP) requerido. Asi se ha convertido en
una tecnologia ampliamente utilizada en aplicaciones de comunicaciones

inalambricas [2].

La principal caracteristica para su implementacion en la actualidad es la
utilizacion de la transformada rapida de Fourier o FFT para lograr la
transmision por medio de sub-portadoras paralelas de manera que se
elimina en lo posible la interferencia entre ellas. Es por esto que el
namero de sub-portadoras esta ligado al nimero de muestras que usa la

FFT (Nggr). Podria decirse que OFDM posibilita la transmision de una



trama digital que requiere una gran tasa de transferencia mediante Ngpr
lineas paralelas mas lentas, en sub-portadoras contiguas y ortogonales,
gue transportan simbolos independientes que son producto de algun tipo
de modulacién digital como QPSK, 16-QAM, 64-QAM, etc., dependiendo

del sistema [3].

Siendo N sub-portadoras 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 o
T,,, como se explicara mas adelante (en la seccion 2.1.2.4), y durante
este periodo se transmitiran N simbolos independientes codificados por
cualquier tipo de modulacién 1/Q. Entonces la sefial modulada puede

expresarse mediante la siguiente expresion [3]:

S(t) = Re

. Zﬂkt 2kt
e/Wet Y Ape’ T z Ay, cos [(wc T ) t+ Hk] (2.1)

k=1

donde A, y 6, toman todos los valores posibles de acuerdo a su

constelacion correspondiente.
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Si cada fase y amplitud se mantiene estable durante todo el periodo de
simbolo como se expone, entonces se puede demostrar la ortogonalidad
existente entre las subportadoras comprobando que para valores

diferentes de m y n se cumple que [3]:

meé

.fA ej<(wc+27TT—um).t+9m> 4 —j((wﬁ%).twn) (2.2)
m :
T,

u

2.1.1 Evolucién de OFDM
Diversos métodos para FDM han sido ampliamente utilizados para
canales selectivos en frecuencia, tal como lo seria un canal
multitrayecto. EIl problema que se presentaba constantemente en
este tipo de multiplexaje es la interferencia entre subportadoras, lo
gue hace necesaria la colocacién de una regién de espectro de
separacion entre ellas, la cual no deberia afectar la precision de
los filtros en el receptor [3]. La separacion y posterior
discriminacion entre sub-portadoras no supone tampoco un
eficiente aprovechamiento del ancho de banda. Es por esto que
se propone OFDM como esquema de modulacion, pues emplea

tonos ortogonales para modular las sefiales. De este modo los
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tonos estan espaciados a intervalos de frecuencia iguales a la tasa

de simbolo (Ts) [4].

Banco de Osciladores de Frecuencias
Ortogonales

fo, fo, fo, fo, fo_fo_fo fo

OOCOEES

Serial - NI N NE—

3 MIXER

Simbolos I/Q —™ a ———» Sefial OFDM
Paralelo ’Q@ I >

Fig. 2.2. Modulacion OFDM realizada en RF con 8 sub-portadoras

En la Fig. 2.2 se observa un esquema de una implementacion de
OFDM con 8 frecuencias ortogonales, realizada totalmente en la
etapa de radiofrecuencia (RF). Se observa la dependencia del
sistema de la precision de cada oscilador y demas elementos
(mezcladores y divisores) que pueden introducir espurias, Yy
debemos contar con las no linealidades de filtros y amplificadores
que suponen una demodulacion coherente en el receptor. Si
tomamos en cuenta que normalmente se requeririan muchas mas

sub-portadoras, es facil imaginar la complejidad y altos costos de
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este tipo de dispositivos. A pesar de estas limitaciones este
concepto fue introducido ya en los afios 60’s para usarse en radios

militares de alta frecuencia [4,5].

Mas adelante se presenta la transformada discreta de Fourier
(DFT) y su inversa (IDFT) como los métodos que le darian
viabilidad a OFDM, en lugar de los bancos de osciladores y la
inmensa y costosa circuiteria de RF. El uso de estos algoritmos
implica pasar el trabajo a una etapa de procesamiento digital de
sefiales (DSP). Por eso la implementacién pudo hacerse efectiva
con los avances en dispositivos de muy larga escala de
integracion (VLSI) y el desarrollo de los algoritmos de la

Transformada Rapida de Fourier (FFT) [5].

Fue en 1971 en que Weinstein y Ebert introdujeron la IFFT/FFT
para OFDM junto con el concepto de intervalo de guarda para
evitar la interferencia intersimbdlica (ISI) y la interferencia
intercanal (ICl) [5]. Desde ese entonces la técnica ha empezado a
ocupar un sitio importante dentro de las comunicaciones siendo
posiblemente en la actualidad su aplicacibn mas difundida y
trascendental el Estandar Europeo para Difusion de Video Digital

por Redes Terrestres (DVB-T), cuya forma usada se denomina
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OFDM Caodificada (COFDM) [3,5,6]. Pero también esta el estandar
Europeo para Difusion de Audio Digital (DAB) [3,6] y otros para
transmision de datos como Cable-MODEM y DSL Asimétrico
(ADSL) [7,8]. En afios mas recientes OFDM se ha introducido en
estandares para redes de area local inalambricas (WLAN) como el
IEEE 802.11a en Norteamérica e HIPERLAN/2 en Europa [5,10] y
por supuesto en el IEEE 802.16 popularizado con el nombre
comercial de WIMAX [11,12]. Hoy en dia ya se perfila como uno
de los principales contendientes para 4G [4], donde se ha llegado
a proponer “Fast Lowlatency Access with Seamless Handoff
OFDM” (FLASH-OFDM) como un estandar mas completo que

abarca capas superiores [8].

En la Tabla 2.1 podemos ver detallado el proceso histérico de
OFDM en aplicaciones inalambricas [5,8] y en la Fig. 2.3
encontramos un esquema de un transceptor con el Estandar

802.16a para WLAN.
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Tabla 2.1. Historia del desarrollo del Sistema OFDM

Kineplex, multi-carrier high frequency

1957
(HF) MODEM
R. W. Chang, Bell Labs, OFDM paper
1966
+ patente
Weinstein y Ebert proponen el uso de
1971 la FFT y el intervalo de
Guarda
1985 Cimini _desgribié el uso de OFDM para
comunicaciones moviles
MODEM  Telebit Trailblazer fue
1985 incorporado usando un protocolo de
ensamblaje de paquetes de 512
portadoras
1987 Alard&Lasalle propone OFDM para
difusion digital
1988 TH-CSF LER, primer enlace
experimental de TV Digital con
OFDM, Area de Paris
1993 Morris: OFDM de 150Mbit/s wireless
LAN experimental
1995 La ETSI establece el primer estandar
basado en OFDM, el DAB
1997 El Estandar DVT-T fue adoptado
1997 Se emplea en difusion de Internet con
Linea de Suscriptor Digital Asimétrica
(ADSL).
1998 El proyecto Magic WAND demostro
modems OFDM para W-LAN
Los estandares IEEE 802.11a (WiFi) e
1999 HIPERLAN/2 son
establecidos para W-LAN
2000 Vector-OFDM (V-OFDM) para acceso

fijo inaldmbrico y otros
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estandares propietarios como FLASH-
OFDM

OFDM fue considerado para los

2001 estandares IEEE 802.11g (W-
LAN) e IEEE 802.16 (W-MAN).
2002 IEEE 802.11g para Wireless LAN
IEEE 802.16-2004, para Wireless
2004

MAN (WiMax)
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Adiccion de

Portadoras
ROM
Secuencia de Training

Virtuales (12)
IFFT de 64 Remocién del Convertidor
puntos Prefijo Ciclico A/D
Sincronizacién en tiempo
Sincronizacién en Frecuencia

Piloto (4)
Muestreo del Reloj de Control

Convertidor
D/A

Remocion de
Portadoras Virtuales

Desentrelazado y
Mapeo Inverso

Salida de Decodificador de
Datos Viterbi

Fig. 2.3. Transceptor segun Estandar 802.11 a usando OFDM

Transformada Rapida de Fourier FFT/IFFT
Las etapas de la FFT/IFFT constituyen el nucleo del esquema de
modulacion OFDM, al ser la que reemplaza los grandes bancos de

osciladores e incluso de filtros [5].

Para comprender su uso deberemos partir del concepto mismo de

la Transformada de Fourier y su inversa, asi conocidos, teniendo
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establecida cualquier sefial continua x(t) en el dominio del tiempo,
la transformada de Fourier F{x(t)}, constituye la relacién con la
misma sefial en su  representacion en el dominio de la
frecuencia,X (w), tal como rezan las ecuaciones (2.3) que define la
Transformada de Fourier y (2.4) que define la transformada

inversa de Fourier [13].

X(w) = fax(t)e‘j‘“t dt = F{x(t)} (2.3)

x(t) = jaX(a))e‘j“’t dw = F H{X(w)} (2.4)

Siempre recordando la relacion entre la frecuencia en radianes

con la frecuencia en hertzios, descrita en (2.5).

w = 2nf (2.5)

Estas relaciones son ampliamente estudiadas en el mundo de las

telecomunicaciones, y de manera mas intensiva en las
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inalambricas, donde el analisis en frecuencia tiene una inestimable
importancia al ser el espectro un recurso limitado y controlado por
los reguladores estatales. Sin embargo su utilizacion esta limitada
al campo de los conceptos, al no ser aprovechables de manera

practica cuando hay que usar métodos numéericos.

Transformada Discreta de Fourier

En un sistema digital, como lo seria nuestro esquema OFDM, el
paso al mundo analégico se da mediante convertidores analégico
al digital (DACs) y digital a analégico (ADCs) ubicados en la
misma frontera del sistema que maneja la modulacién en banda
base. Esto lo podemos observar graficamente en la figura 2.3. En
vista de esto, las sefales que manejamos en realidad estan

muestreadas, y son asi mismo, sefiales discretas.

Por otro lado, incluso para los analisis realizados con la ayuda de
una computadora, como al utilizar LABVIEW, jamas tendremos
realmente sefiales continuas, sino muestras de ellas. Y para
realizar el analisis necesario en frecuencia, y luego entender los
métodos numéricos que se deben usar, comenzaremos por
contemplar la utilizacién de la transformada de Fourier de una

seflal muestreada [13].
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El muestreo implica una separacion constante en el tiempo de los
impulsos, y por lo tanto de las muestras; a esta separacion se
denomina “periodo de muestreo”, T ; que es la inversa de la
“frecuencia de muestreo”, f , segun ecuacién (2.6) [13]. A veces
también referidos como “periodo de resolucion” y “frecuencia de
resolucion”, en referencia a los DACs y ADCs, en los que implican

el valor limite de resolucion [5].

De este modo, siendo la sefial continua en el tiempo x(t), siendo n
el indice de las muestras de dicha sefial, x(nT) es para cada valor

de n, una de las muestras de la sefal x(t) [13].
Definase un tren de impulsos o(t):

oo

o(t) = Z x(£)8(t — nT.)

n=—oo

2.7)
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Matematicamente la seflal muestreada la constituye la
multiplicacion del tren de impulsos o(t) por la sefial x(t). A la
‘version muestreada de la sefal continua en el tiempo” la
podemos denotar con X(t). Y su transformada de Fourier se

definiria de la siguiente manera [13,14]:

FEO}=X(w)=F

Z x(nT,)8(t —nTs)}

n=—oo

(2.8)

o)

= Z x(nTy)e J@Tsn

n=-—oo

Resultado logrado usando adecuadamente las propiedades
lineales y de desplazamiento en el tiempo que tiene la

transformada de Fourier [13].

Otra manera de escribir esta relacion es la siguiente [13,14]:

FED)} = X(w) = z Tl X(w - nw,) (2.9)

n=-—oo
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donde:

ws = 27'[/T (2.10)

Las ecuaciones (2.6) y (2.7) definen lo que se denomina
“transformada de Fourier en tiempo discreto” o DTFT [13,14]. Al
tratar de aterrizar estos conceptos con lo que se podria usar en la
realidad, vemos que la utilizacibn de la DTFT como método

numérico o para DSP tiene dos limitantes basicas:

e Una sumatoria infinita no es computablemente posible

e Segun el teorema de Nyquist, la frecuencia de muestreo limita

el ancho de banda de las sefiales a la mitad de su valor [13].

Por esta razon la version computable de Fourier es la denominada
Transformada Discreta de Fourier o DFT. Esta es un algoritmo
basado en la misma DTFT, pero donde se usa un numero limitado

de muestras en el tiempo, y como consecuencia obtendremos asi
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mismo la misma cantidad de muestras en el dominio de la

frecuencia [13].

Entonces definiremos X(n) como la version truncada de X(n),

cuya relacion es la siguiente [13]:

x(n) = x(nTy) (2.11)

X(w) lo=ry0w = X(Q) (2.12)

Y la DFT para Ny muestras, queda definida por [13,14]:

X(k) [
_jZTIan
= E:f(")e s (2.13)
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donde:

2T

W= e /N, (2.14)

A W2 normalmente se lo suele denominar como factor de giro
(“twiddle factor”) [13]. También queda establecido el indice k para

las muestras en el dominio de la frecuencia, y en el del tiempo.

Notese que la relacidon inversa estd dada bésicamente por la
misma relacién, en vista que tan solo tendriamos que cambiar los
indices, sin embargo se considera incluir un factor de

compensacion a la sumatoria. Entonces la IDFT se define [14]:

N
1 R )
= —Z X(k)e ISk
Ny
k=0
No—1

1 S R _j21'rnk
= — Z R(k)e N
Ny
n=0
Ns—1
1 ~
. Z LW q
N
k=0

=12, ..,N,
-1

X(k)

(2.15)
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2.1.2.2 Algoritmos rapidos de Fourier
El calculo de la DFT o su inversa, de acuerdo a las expresiones
base (2.13) y (2.15) implica para su calculo la realizacion de
sucesivas multiplicaciones y sumas, ademas de los gastos de
memoria que crecen de acuerdo al valor de muestras.
Considerando el algoritmo basado en lazos, es decir, la realizacion
secuencial de Ny, multiplicaciones por cada valor de k, el esfuerzo
computacional asciende en funcién N2, que seria el niimero total

de multiplicaciones [14].

Con el objeto béasico de reducir dicho numero de multiplicaciones,

fue disefada la denominada “Transformada Rapida de Fourier” o

L, .. . N(l N
FFT, en el cual el nimero de multiplicaciones se reduce a 292",

La figura 1.4 muestra la gran diferencia entre los dos algoritmos en
cuanto al numero de calculos realizados, lo que justifica

plenamente su uso, no obstante su complejidad.

La FFT logra la eficiencia algoritmica a través de la estrategia
“divide y venceras”. La idea basica es que un grupo de N muestras
de la sumatoria de la DFT pueden ser expresadas como una

combinacion de sumatorias de DFT de N/2 muestras. Siendo asi,
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cuando N es una potencia de dos, el proceso se puede repetir
hasta llegar al caso de la simple sumatoria para DFT de solo 2

muestras [15]. Podemos concluir que el proceso es ademas

recursivo.
O(N?
Nlog N
o(—2_-
/ ( 2/)
/ __—
//
/
0 10 20 30 40 50 60

Fig. 2.4. Grafico comparativo entre algoritmos en DTF

De la ecuacion (1.13) se puede derivar la denominada radix-2
FFT, aprovechando las simetrias que presenta la sumatoria de la

DFT [14,15]:
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(k)
= ) Remwit (2.16)

+ W 2 £(2n + 1) Wik
2

n=0
donde el factor de giro, tiene la siguiente relacion con (1.14):

. 2TC
T e, (2.17)

En la Fig. 2.5 se pueden observar un ejemplo para N=8 para

completar el algoritmo de acuerdo a este esquema.
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Fig. 2.5. Digrafo correspondiente al algoritmo Radix-2 FFT para N=8

Notese que de acuerdo al flujo de los datos es totalmente factible
la reutilizacion de los mismos recursos en cada etapa subsiguiente
de la sumatoria, con el apoyo de memorias temporales y
acumuladores. Esto ayuda significativamente en cuanto al ahorro

de recursos.

La estructura computacional basica que permite este calculo
recursivo se denomina “butterfly” (mariposa), y en el caso de
Radix-2 FFT requiere una multiplicacion compleja y dos sumas
complejas [15]. El diagrama de este circuito se observa en la Fig.

2.6.
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De acuerdo a factores como el numero total de muestras y la
optimizacion alcanzada en algun tipo especifico de circuito
Butterfly, también se pueden hacer agrupaciones de diferentes
tamafos con las muestras. Es asi que se puede optimizar la
Radix-4 FFT, Radix-16 FFT, Radix-32 FFT, y asi en adelante para

grupos de muestras cuya dimension sea una potencia de 2.

Asimismo, para cantidades de muestras que no son estrictamente
potencias de 2, pero combinaciones de ellas, se pueden mezclar
algoritmos, dado como resultados denominaciones tales como

Radix-2-4 FFT o Radix-2-16 [15].

X,(a)

X,(b) .

g (X

r
N

Fig. 2.6. Estructura Radix-2 Butterfly
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Como es logico, para circuitos Butterfly de mayor indice, la
complejidad de los calculos crecera, pero al ser a la vez mas
calculos hechos a la vez, al crecer el indice también crece la
eficiencia computacional practicamente de la misma manera
exponencial, no obstante, siempre pueden usar la misma

estructura basica del Radix-2 Butterfly [15].

Uso de la FFT en OFDM

La FFT, como una implementacion de la DFT, también tiene su
inversa, la IFFT, que funciona exactamente con el mismo
algoritmo. Comprendiendo la base de que esta transformada toma
un numero definido de muestras Nyzr en el tiempo y nos da como
resultado Ngpr muestras en el dominio de la frecuencia, ahora

podemos observar su aplicacion en OFDM.

Al requerir OFDM una sefial que sea la sumatoria de sefales tales
gue, en el dominio de la frecuencia correspondan a frecuencias
adyacentes y con una separacion constante. Es exactamente esta
la disposicion de la informacién del contenido espectral que nos
ofrece la FFT. Entonces, méas bien, para la generacion y
transmision de OFDM, deberemos usar la IFFT, puesto que el

paso previo serd el hacer un mapeo del contenido de cada sub-
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portadora para que luego la transformada inversa convierta esto
en la muestras de una sefial en tiempo. Luego de la transmision,
es la FFT quien hace el trabajo de separar los datos entre sub-
portadoras en el lado del demodulador [7,10]. Este esquema se lo

puede observar en la Fig. 2.7.

MODULACION OFDM EELT
de Pilotos
10 1 .
7 |ERiRiaELY o 1—— Insercién g 7 g 7 | T ‘“‘-\\
2 — ificacion 21— de guardas [T H [177 si
Datos 31— BPSKIQPSK 3|— en - . . ? DAC eni‘a’gzufe?:mp.- )
Seriales | SP - 5 M-QAM . 7 frecuencia, - 1 iFFT - : P/S K‘ Canal P 1 1‘
. B . ; nvel DCy - . : . Q1 4
(Modulacién | pilotos 3 : L
. Q) | R -k - |Hiike B
No|—: Ny | Nr—-rﬁ Ner] |
L 1 simbolo/linea Nepr muestras Nery Muestras
bits/linea (Datos Complejos (simbolos en fiempo
enla forma l+jQ) complejos) en {canales 1 e Q)
frecuencia —
—
1 1 ! | 1 1
2 Decodificacin R e 2 2 .
3 EIVP;K.(;C;GSK_-‘ —? geguardasf—| 3 it ||~ "\\
- en - - - { FEtapa RF/Canal
Datos i - frecuencia, Il . FFT i S/IP ADC r (recepcion) l
Recibidos (Demodulacion - |- nwelDCy| - “ . Q __\R /-’
N ray L |y, piotos S —~
Pilotos i Nerr
:
DEMODULACION OFDM del canal

Fig. 2.7. Esquema de Modulacién/Demodulacién OFDM

De esta manera, de una forma sencilla y muy eficiente con la IFFT
se asegura que las sub-portadoras producidas sean ademas,

ortogonales entre si [16].
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Como se indico en la ecuacion (1.8), el trabajo con las sefales
discretas y sus transformadas, implica el trabajo bajo el régimen
de un tiempo de muestreo T, que es basicamente el que pone las
limitantes basicas, y por ende, principales caracteristicas del

sistema.

Es asi que el ancho de banda tedrico W es igual f; -ecuacion (1.6),
y el espaciamiento entre sub-portadoras, o lo que es lo mismo,

ancho de banda de sub-portadora, esta dado por:

_ 5 1 (2.18)
NFFT Tu

recordando que T,, es el tiempo util del simbolo OFDM que sirvio
para definir la forma de la sefial en la ecuacion (1.1). Este valor se

puede definir de la misma ecuacion (1.18), reescribiéndola como:

_ Nepr (2.19)
fs




31

Normalmente se pensaria que el ancho de banda debe ser, de
acuerdo al criterio de Nyquist, la mitad del valor de la frecuencia
de muestro para sefiales en banda base, sin embargo, en vista de
que estamos en posibilidad de colocar los datos en todas las
posiciones correspondientes tanto al rango positivo como
negativo, se puede decir que de algin modo se van a reutilizar
todas las frecuencias, pero esto deja de ser asi en el momento

que la sefial pasa a RF.

En la Fig. 2.8 se puede observar la disposicion de las sub-
portadoras dentro del rango de frecuencias. Notese que la
disposicion de las sub-portadoras, tomando como eje d, (la
correspondiente a la portadora de frecuencia=0 cuando esta en
banda base, o a la frecuencia de la portadora, en RF), van en el

rango [dnggr . dNFFT_l], donde, siendo f; correspondiente a la

2 2

sub-portadora dj:

_ k. fs ke [_ NI;FT ’NI;FT _ 1] (2.20)
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N
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Fig. 2.8. Disposicion de los datos en los canales de frecuencias contiguos en

OFDM

2.1.3 Transmisor/Receptor OFDM
Un esquema basico para la modulacion y demodulacion OFDM ya
fue presentado en la Fig. 2.7. Sin embargo, actualmente, rara vez
se trabaja de manera practica con un sistema asi de basico para
comunicaciones, siendo ahora practicamente inseparable la etapa
de insercion del prefijo ciclico tal como si fuera un estandar
intrinseco incluso para las mas simples implementaciones de

OFDM [5, 7, 10, 17, 19].

A continuacion se describen las principales caracteristicas de un
transmisor/receptor OFDM, la etapa RF y se explicara en que

consiste el tiempo de guarda y prefijo ciclico.
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2.1.3.1 Transmisor OFDM
El transmisor OFDM basicamente trabaja transformando un grupo
de bits en un grupo de numeros complejos correspondientes a
valores dentro de las constelaciones disponibles para realizar la
modulacion 1/Q [4]. Sus elementos esenciales ya se han
estudiado y algunos mas se pueden visualizar en la Fig. 2.7,
ademas se mostrd6 un ejemplo mas completo en la Fig. 2.3
(MODEM 802.11a), donde podemos observar etapas destinadas a

correccion de errores y la adicion del prefijo ciclico.

En general todo el tratamiento adicional que se deba hacer a los
datos se realiza previo a la IFFT, que es el gue hace la modulacion
OFDM propiamente dicha, a la cual ya llegan Unicamente los
simbolos 1/Q ordenados en la trama que es la que se desea
enviar. En general con esto nos referimos a etapas de adicion de
codigos convolucionales o redundancia ciclica. Asimismo se
puede incluir adicibn de FEC en virtud de los cual se puede

denominar al sistema como COFDM (Codec OFDM) [1].

En la etapa de codificacion 1/Q, se cuenta con un numero finito de
esquemas entre los que se puede escoger para operar entre los

de mayor o menor orden de acuerdo al estandar a utilizar. En
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general los sistemas cableados como xDSL tienden a usar
aquellos de mayor orden como 256-QAM, mientras los sistemas
inalambricos se mantienen usando los de menor como BPSK o

QPSK o sus modos diferenciales [1].

Si el sistema soportara mas de un tipo de modulacion en esta
parte, esto implica que el sistema en su conjunto debe ser capaz
de soportar en las etapas previas diferentes tasas de bits
correspondientes a cada orden en que opere el transmisor [4].
También la adicion de codigos de correccion afectara la tasa de

bits que deber& adaptarse.

Los mapas o constelaciones usan, se puede decir que de manera
generalizada, cédigo gray, lo cual sirve para asegurar que Si
ocurre un error a nivel de éstos simbolos por el desplazamiento
hacia una posicion adyacente, en el decodificador esto significara
tan solo un bit de error [4]. Un ejemplo de uno de estos mapas

esta en la Fig. 2.9.
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Otra etapa que normalmente se incluye luego de los codificadores

para correccion de errores es la del entrelazado, que bien se

puede hacer antes o después de generar los simbolos 1/Q, la

diferencia hace que este trabajo afecte la distribucion de los

posibles errores a través de la dimension del tiempo o a la de la

frecuencia.

La trama OFDM se completa con la insercion de pilotos. Como se

observa en la Fig. 2.7, usan frecuencias fijas que no son usadas

para datos, en su lugar se envian secuencias de datos conocidas
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0 pseudo-aleatorias (PN) codificadas con modulaciones de bajo

orden como BPSK o QPSK [3].

Los pilotos tienen diversas utilidades, entre ellas el facilitar la
sincronizacion y la estimacion del canal [3], asi como la deteccion

de desplazamientos en fase y frecuencia [5,18].

Ademas de los pilotos, también reducen la capacidad de
transporte de informacion la utilizacion de guardas en frecuencia,
gue se usan con la finalidad de evitar ICI, que se da por el traslape
con los canales adyacentes. Estas guardas en frecuencia, asi
como la portadora correspondiente al nivel DC, simplemente se
dejan en su valor de cero, y reducen la cantidad de energia

utilizada en la transmision [12].

Con la trama completa, puede tener lugar una etapa de
moldeamiento (shaping) del espectro de la sefial, en funcién de
los requerimientos en frecuencia de las etapas analdgicas o de los
DACs. Segun el caso, este trabajo puede ser realizado por una

tabla de busqueda sencilla segun frecuencias, o bien por un filtro
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complejo para hacer las variaciones en amplitud y fase. Entonces,

esta trama reformada es la que se introduce en la IFFT [1].

Luego de tener muestras de la trama en el tiempo, es decir, luego
de la sacarle IFFT, es que afiade el intervalo de guarda o prefijo

ciclico (CP), cuya funcion se explica mas a fondo en 2.1.4.

En el transmisor también tiene lugar la generacion del preambulo o
tramas de entrenamiento (training), que consiste en un grupo de
simbolos OFDM con datos conocidos para el receptor, generados
especialmente al inicio de la transmision, y luego de cada bloque,
de acuerdo a lo que se encuentre configurado. Su principal
objetivo es el poder realizar la sincronizacion, pero también puede
servir para control automatico de ganancia (AGC) y estimacion del

canal [1, 5, 19].

Receptor OFDM

El receptor se encarga de recibir la sefial en forma compleja por
medio de los canales | e Q (en fase y en cuadratura) para realizar
el trabajo de demodulacion, el cual primordialmente lo efectda la

FFT como se explicd en la seccién 2.1.2.3. La complejidad en su
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conjunto dependera mucho de todas las etapas adicionales que
hayan contemplado el estandar respectivo y demas mejoras que

se hayan implementado en la parte del transmisor [1].

A la sefial digitalizada por los ADCs que se obtiene, normalmente
se le debe extraer el CP o intervalo de guarda, lo que para el
sistema significara reducir el namero de muestras a N, sobre las
cuales se realizara la FFT que convertird las muestras en tiempo,

en muestras en frecuencia [10, 7].

El receptor también deberd encargarse de la sincronizacion en
tiempo y en frecuencia o ecualizacion, y, de haber sido
consideradas estas etapas, efectuar la realimentacién necesaria a
la etapa de RF para realizar el AGC y la estimacion del canal, para
lo cual debe valerse de las secuencias de entrenamiento enviadas
con datos conocidos, asi como de los pilotos insertados en medio
de los datos que se envian en todas las tramas [1, 3, 5, 19, 20]. El
flujo de datos para algunas de estas etapas se puede observar

tanto en la Fig. 2.3 como en la Fig. 2.7.
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Luego de extraer todas estas componentes que no son
informacion propiamente dicha, se hace la demodulacion 1/Q (B-
PSK, Q-PSK o M-QAM) vy, en caso de haberse incluido en el
modulador, las etapas de desentrelazado y de deteccidon y
correccion de errores. Frecuentemente se usa un decodificador de
Viterbi, y entonces se puede incluir el mecanismo de Forward
Error Correction (FEC) para solicitud de reenvio de datos mal

receptados [1].

Tiempo de Guarda y Prefijo Ciclico

Muestras lguales

s N
CP Simbolo %/
~_

Prefijo Ciclico es copiado

Fig. 2.10. El prefijo Ciclico

El tiempo de guarda o intervalo de guarda (Gl) se refiere a aquel
periodo que se deja entre simbolos OFDM consecutivos. Esta
técnica tiene la finalidad de evitar la interferencia intersimbolo (I1SI)

e intercanal (ICI) en canales multitrayectoria. De acuerdo a la
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teoria, para cumplir con estos objetivos, su longitud debe
corresponder al menos a la misma longitud del tiempo maximo de
exceso de retardo (maximum excess delay time) o T,, que

caracteriza el canal [3, 5, 16, 19].

Para OFDM, ya es practicamente un estandar el utilizar un prefijo
ciclico durante este intervalo. De esta manera se completa el
simbolo OFDM: afadiendo por delante de las Nppr muestras que

emite la IFFT, N, muestras que no son mas que copias de los
ultimos N, datos del simbolo. Entonces debemos distinguir entre
un periodo util T, y el de guarda T, dentro del periodo de simbolo
Tsym [3, 11, 16]. Lo que inevitablemente reducira la eficiencia de la

transmision, no obstante los beneficios de la técnica [5].

La secuencia del simbolo se completa con las N, copias:
{x_Ng,x_Ng+1,... ,x_l,xo,xl,xz,...,xNFFT_Z,xNFFT_l}, donde la sub-

secuencia

{X—Ng'x—Ng‘l-l' e 'x—l} = {xNFFT—Ng'xNFFT—Ng—lJ ""xNFFT—ZJ xNFFT_l}’

como muestra la Fig. 2.10 [10].
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De acuerdo con los conceptos establecidos anteriormente, se

generan las siguientes relaciones:

2.21
T =T+, @21

para el tiempo total de simbolo, y

2.22
T, = NyxTy (2.22)

para el tiempo de guarda, recordando que T, esta definido por

(1.19).

La reduccion por ocupacion de tiempo-espacio en el espectro

debida a la técnica esta dada por un factor de <M) [5], por lo
Ng+NFFT

qgue el ancho de banda total BT estaria dado por (2.23) (cada
estdndar se lo puede definir segun algunos parametros

adicionales):
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BT = (M) xW (2.23)

Ng+NFFT

Existen mas posibilidades para trabajar con el intervalo de guarda
aparte de dejarlo en cero, como la variacion de su longitud. Se
puede mencionar el uso de un prefijo ciclico de 50% de ocupacién
del tiempo de guarda con cero sefiales en la otra mitad del
periodo. Este tipo de implementacion ofrece ventajas para la
temporizacion del sistema, pero no presenta mucha proteccion

contra canales multitrayecto [16].

El CP trabaja especificamente durante la transmision, donde,
gracias a las propiedades de la DFT, se realiza una convolucién
circular con el canal [14], dando mé&s elementos a favor de la sefial
en cada simbolo. Luego, en el receptor, las muestras que lo

conforman son extraidas para nuevamente tener Nppr muestras

[5].

Uno de los alcances que tiene la aplicacion de ésta técnica es la
posibilidad de poder implementar redes de frecuencia Unica o de

isofrecuencia, debido a que se puede hacer retransmisiones de



2.1.5

43

una misma sefal a través de retransmisores en una gran area, y
la manera en que un receptor recibe copias de uno u otro
transmisor no es distinta a la generada por multi-trayectoria, lo

cual se lograria regular con éxito graduando el tamafio del CP [3].

Estructura de la Short Training Sequence IEEE 802.11a

Los simbolos OFDM tienen la siguiente estructura:

e Secuencia de Prueba Corta (Short Training Secuence)

e Secuencia de Prueba Larga (Long training Secuence)

¢ Indice de Longitud (Rate Length)

e Datos de Servicio (Service Data)

Preamble of 802.11a physical frame

£~ %"

»
»
i
]

Shorttraining field (STF)  Long training field (LTF)
_———— SIF sIF SQTF ng %F ol LTF1 L2 el siGNAL DATA  [===-
9& se ABs

Fig. 2.11. Estructura del Simbolo OFDM
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2.1.5.1 Secuencia de Prueba Corta

2.1.6

Compuesta por la repeticion de 10 simbolos de prueba, usa un
CAG (Control Automético de Ganancia) convergente, diversidad
de seleccion, tiempo de adquisicion, y frecuencia robusta en el

receptor.

Un simbolo de prueba corto OFDM consiste de 12 sub-portadoras,
las cuales son moduladas por los elementos de la secuencia S,

dada por:

S-2626 = |13/ %(0.0, (1 +),00,0, (=1 ~),0,0,0,(1 +

j); O'OrO; (_1 _])1 0;010; (_1 +]); 0;010' (1 +
j)l 0,0,0,0,0,0, (_1 - ])1 010'01 (_1 - ])r 010;01 (1 +
j),0,0,0,(1 +j),0,0,0, (1 + ;),0,0,0, (1 + ), 0,0}

(2.42)

La multiplicacion por /13/6 es para normalizar la potencia

promedio del resultado del simbolo OFDM, la cual utiliza 12 de las

52 sub-portadoras.

La etapa de Radiofrecuencia
Debido a todo el trabajo realizado en la etapa de DSP, la etapa de

RF y terminacion analégica (AFE) basicamente consistird en una
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cadena de conversion de frecuencias donde se lleva de banda
base a radio frecuencia [18]. Un ejemplo de esta cadena para un
Front-End de 5,25 GHz tomado de [18] lo podemos observar en la

Fig. 2.12.

TCXO h

12.5 MHz

LO1
1.75 GHz

12.5 MHz

Memory ~13dB ~13.5dB 18 dB

board i iM\P>"'®—FiMP @r&{c—- BPF
1.71- 0-31 dB 5.15—

1.785 GHz 102 5.35 GHz

3.5 GHz

(3)

LPF }—;&;{5"}- LPF ]—i@?g,%m?m |~

125MHZ !
i

!
'
Loz —

90° __ ‘_—ZI‘__w 225 GHz TCXO |+ 25/50 MHz

. 1248
1 = Mermory
BPF | BJIF_\L_' board

5.15-
5.35 GHz

Fig. 2.12. RF y AFE: Transmisor (a) y Receptor (b)

El esquema mostrado en la Fig. 2.12 puede ser aplicado de
manera general para otras bandas. Se caracteriza por utilizar dos
etapas de conversion en frecuencia, las cuales se encuentran
claramente delimitadas, cada una por su oscilador local LO. La
primera etapa (o la segunda para el caso del receptor) es la que
realiza la mezcla/derivacion de las sefales | e Q que provienen de

los DACs (0 se envian a los ADCs) que marcan la frontera con la
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parte de DSP. A esta etapa, que viene acompafada del
modulador de cuadratura 1/Q, se denomina también etapa de IF o
de frecuencia intermedia. Esta etapa también puede ser
reemplazada por filtros digitales implementados en la tramo de
DSP gque frecuentemente vienen ya como opciones de fabrica en
modelos de DACs y ADCs [19, 20]. En (t) se puede ver un
ejemplo de DAC donde se genera modulacion en IF gracias a un

filtro de interpolacion.

Continuando con el mismo esquematico, se encuentran mas
elementos de precision tales como los osciladores con
compensacion de temperatura TCXO, el bloque de control DC
(DCC), y la combinacion de un atenuador variable (ATT) y un
amplificador de potencia (AMP) que ajustan la sefial a los niveles
optimos para el acople con la antena [18]. Los amplificadores de
ganancia variable (VGASs), pudiendo funcionar en combinacién con
un lazo de AGC, se encargan de equiparar cuidadosamente las
diferencias que se pudieran haber acumulado en toda la cadena
con diferente peso para el canal | y para el canal Q. Todos los
ajustes de las partes variables, Unicamente lo son para la etapa de

disefio donde se calcularan el ruido y demas ajustes que se
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necesiten hacer; salvo por el AGC que actuaria con realimentacion

desde la etapa de DSP [1, 18, 19, 20].

En vista de la gran capacidad de generar ruido de diferente clase
durante toda la cadena, se debe tener mucha preocupacion
durante el disefio e implementacion. Entre las fallas que se
pueden estar generando podemos mencionar algunos de los mas
comunes como el desacoplamiento 1/Q, ruido de fase, y
desplazamientos o cambios en la frecuencia de portadora y

frecuencia de muestreo [18].

Algunas desmejoras a la sefial son, de hecho, heredadas de la
etapa previa, y ésta debera también saberlas superar. Es asi que
los DACs/ADCs introducen ruido debido a cuantizacion,
saturaciones y espurias. También se encuentra el retardo en los
relojes digitales causado por la propagacion en la circuiteria. Los
osciladores locales también pueden introducir ruido de fase y

drifting en la sefial [19].

Esta parte debe tomar en consideracion ademas otros detalles

adicionales que mas bien tienen que ver con las especificaciones
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generales de disefio, asi como en materia de regulacion:
mascaras, maximo EIRP, niveles maximos y tolerables de sefales

de interferencia, etc. [19].

Ventajas y Alcance de OFDM

Una sus principales ventajas es su resistencia a la degradacion
debida a la multi-trayectoria que se dan en ambientes sin lineas de
vista 0 con linea de vista problematicos, dos escenarios muy
tipicos en las ciudades. Y esta capacidad le otorga a esta
tecnologia un importante atractivo a las empresas, pues convierte
a éste un modo mas rapido y barato de implementacion de redes
considerando la facilidad para el lado del suscriptor que no tendria
gue contar con una antena fuertemente direccionada como es lo

normal [2].

Desde el punto de vista de las técnicas de implementacién y uso
de recursos se cuenta con el que obtenemos una mejor eficiencia
espectral a lo que se conseguiria con técnicas SC y que la
implementacion basada en la FFT reduce la complejidad de
transmisor y receptor. La versatilidad del sistema permite la

implementacion de un sinnimero de tecnologias complementarias
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que tienden a mejorar su funcionamiento global y aprovechar aun

mejor el espectro, tal como se explicara en la seccién 2.3. [2, 22].

Aunque se habla de un uso mas eficiente del espectro esto no
significa directamente que gracias a OFDM en el mismo ancho de
banda obtendremos una mayor tasa de datos comparado con SC,

esto se consigue mediante técnicas combinadas.

Para visualizar esto consideremos el mismo tipo de modulacién
I/Q para todas las sub-portadoras en OFDM y para SC, en tal caso
se transmitiran log,M bits por portadora en cada simbolo;

portadoras que son Ngzr para OFDM y solo una para SC.

Sin considerar las guardas en frecuencia ni pilotos con los que se
pierde eficiencia espectral al poner en desuso para datos algunas

sub-portadoras en OFDM, la tasa de datos estaria dada por:

(log,M )(NgFT) 2.42
DRoppy = —2 T, - (2.42)
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Retomando como fue definido el tiempo util T,, (del simbolo OFDM)

en (1.19):

_ (logaM)(NpFr) _ (2.43)

DRoppm == —"7— = l0gM. fs

Cbémo se indico en la parte 1.1.2.4, el ancho de banda tedérico para

OFDM es igual a f;, entonces la tasa de datos (DR) es:

DROFDM - lOgZMW (244)

En cambio, para SC el ancho de banda est4 definido como el

inverso de su periodo de simbolo:

1 (2.45)
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Asi la tasa de datos vendria dada por:

log,M

DR,, = = log,M.W (2.46)

TsymS Cc

gue es lo mismo que en (1.26) para el caso de OFDM.

Adicional a esta realidad, nos encontramos de cara a un disefio
gue debe considerar todos los problemas inherentes a un
ambiente multitrayectoria y con mas emisiones en bandas
adyacentes, es decir, inconvenientes como la ISI, la ICI y el
desplazamiento de fase, lo que requeriria una muy robusta
sincronizacion y la mayor exactitud posible en todos los elementos

de RF [10, 19, 22].

Finalmente comparando con SC también se debe mencionar que
en OFDM existe una mayor relacion de potencia pico-promedio
(PAPR), que nuevamente incurre en la necesidad de una

calibracion de gran precision en los elementos pasivos e
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inteligencia complementaria a ella, como es el caso de los AGCs y

estimacion del canal [10, 19].

2.2 Algoritmos de Sincronizacion en el Receptor

2.2.1 Algoritmo de Schmidl & Cox
Este algoritmo incluye la busqueda del inicio de trama y la
correccion del desplazamiento de frecuencia y se puede ampliar

para el ajuste de frecuencia de muestreo [24, 25].

El algoritmo necesita hasta dos simbolos de prueba OFDM para
lograr la sincronizacion completa. El primer simbolo OFDM de
prueba consta de soOlo sub-portadoras pares aplicando una
secuencia PN. El resultado son dos medio-simbolos idénticos
consecutivos en el dominio del tiempo, que consta de N./2
muestras cada uno. El segundo simbolo OFDM consiste en la
formacion de sub-portadoras de indice par que son moduladas
diferencialmente a las sub-portadoras de indice par del primer
simbolo OFDM de prueba. La modulacion diferencial se realiza
con una secuencia PN. Las sub-portadoras de indice impar del
segundo simbolo de prueba pueden ser utilizadas individualmente

para los datos, piloto o simbolos de referencia. La sincronizacién
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se consigue en varios pasos por métricas que computan las

propiedades Unicas de los dos simbolos de prueba OFDM.

Paso 1: Dado que la representacion en el dominio del tiempo del
primer simbolo de prueba de sincronizacion OFDM es idéntico
para la primera y la segunda mitad del simbolo, muestrea valores
complejo yx Y yk+n.z de la cadena de muestras | / Q del
convertidor A / D estan perfectamente igual en esa parte y

facilitan la construcciéon del vector suma.

Ne

2
P(d) = Z y*d+k'yd+k+&
k=0 2

(2.24)

=P =D+ (¥, N, Varnes)
2

- (y*d—l'yd—1+%>

donde d es el indice de puntos de distribucion. Esta suma se

maximiza para d = d,p; correspondiente a la primera muestra del

primer simbolo OFDM de prueba ya que todos los elementos se
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alinearan en fase. Si existe un intervalo de guarda, también se
maximizara para todas las posiciones dentro del intervalo de
guarda que no se ve afectada por la diversidad en el tiempo del
canal. La energia recibida R(d) durante la segunda mitad del

simbolo también se debe calcular:

N

=E-1

2
R = D |y,
d+k+=<£
~= + +2

2

(2.25)
P 2
=Rd-1)+ |Yd+NC—1| - |yd—1+%
Para maximizar la temporizacién de la trama de la métrica
P(d)|?
M(@d) = PO (2.26)

(R@)



55

La estimacion Optima para la trama y temporizacion de simbolos

dopt S€ puede encontrar. Si se supone que la potencia recibida es

casi constante, el término R(d) se puede despreciar.

Paso 2: En el punto Optimo de temporizacion d,p, la suma

vectorial P(dopt) puede tener un desplazamiento de fase

@ = L(P(dop) ) = . Ts. Af, (2.27)

Debido a la posible frecuencia de desplazamiento Af. , debido al
rango limtado entre —m<@® <m Unicamente a la parte

fraccionaria del desplazamiento en frecuencia de la portadora

)

(2.28)

(Afc)frac =

.=1
=

Que puede ser estimado en el rango —F; < (Af)grac < F
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Paso 3: Para poder calcular también una posible parte entera

2
(O = 2B 2.29)

de la frecuencia de desplazamiento, donde geG = {-W,-W +

N¢
4

1..—1,01..W—-2,W-1} con Wy, =— ambos simbolos de

prueba OFDM primero necesitan ser corregidos con la parte
fraccionaria antes de calcular la FFT de los dos simbolos
resultantes en las representaciones del dominio de frecuencia Y,y
Y,. Las sub-portadoras incluso de los simbolos OFDM Y; y Y, son

entonces elemento sabios diferencialmente demodulados. El

resultado se compara con la secuencia PN pre-calculada

X N N
vw=v2.2 | v1e{——C,——C+2,...,—2,2,...,——4,——2}
Xl,l 2 2

que resulta de los correspondientes simbolos transmitidos X; y X,.

A partir de estos valores de una nueva correlacion métricas
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2
X Y1142 V1 - Y2,1+zg|

B(g) = 5 (leYz,llz)

(2.30)

gue también elimina parcialmente las posibles influencias del canal
de transmision, se calcula. El ¢ que maximiza B(g) obtiene el
desplazamiento de frecuencia como un numero entero, de modo

que la frecuencia total estimada de desplazamiento es

. @ 28
Af, = (Afc)frac + (Afc)int = T, + T_s (2'31)

Paso 4: Con (2.32) la tasa de muestreo de compensacion Af, se

puede calcular

Ay =~ F % (2.32)
clk — 21_[- muestras TX- Ts .

Donde @, puede ser estimado a través de



2.2.2

58

_ 21 L(Y*1,1-V1*-Y2,1)- |Y*1‘1.V1*.Y2,1|2.1

0 2
leY*l,l' Vik. Y2,1| . 12

(2.33)

Esta ecuacion realiza estimacion de MMSE lineal si los valores
esperados de tanto el dominio de la frecuencia OFDM sub-indices
de simbolos y las diferencias de fase son iguales a cero cuando
ponderado por los cuadrados de las magnitudes de los sub-

canales.

Mejoras para el Algoritmo de Schmidl & Cox

En lo siguiente, se asume el uso del algoritmo de Schmidl y Cox y
se proponen algunas mejoras. Se considera una disminucion del
ruido introducido por un instante de muestreo no ideal del lado del
receptor, la deteccion correcta y la eliminacion del intervalo de

guarda [26].

Sobremuestreo del lado del Receptor
A partir de la teoria, un solo simbolo OFDM continuo en el tiempo
generado a partir de N, muestras se puede muestrear y el

convertidor A/D en el lado receptor lo puede capturar en cualquier
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lugar dentro del intervalo de guarda valido que no se ve afectado
por la diversidad en el tiempo del canal. La teoria asume en ese
caso, que el convertidor D/A en el lado del transmisor genera

impulsos de Dirac ideales Tg,mples €spaciados aparte que se
envian después a través de un filtro de paso bajo ideal, con

frecuencia de corte Fgymples/2.

En implementaciones précticas, el proceso de filtrado de paso bajo
es no ideal. Esto se traduce en que queda términos de ruido de
alta frecuencia, especialmente en los bordes del pulso rectangular
no ideal del convertidor D/A del muestreo de formado de pulso.
Mientras que el convertidor A/D del receptor toma sus muestras
desde el centro de un pulso rectangular previo, los efectos son
relativamente pequefos y pueden despreciarse. Pero puesto que
las compensaciones en los desplazamientos de la tasa de
muestreo  Afgjx/Fsamplestx = 107> pueden no ser suficientes,
sucede que las muestras sobre el lado del receptor caen en el
area ruidosa entre dos muestras del lado del transmisor, es decir,

el desplazamiento del tiempo de muestreo es de T mpies/2-
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Para evitar esto, el doble del sobre-muestreo se puede utilizar en
el lado del receptor, lo que resulta en dos grupos de muestras,
donde el primer par de | / Q muestras se pone en el primer grupo y
el segundo par de |1 / Q muestras se pone en el segundo grupo y
asi sucesivamente. Estos grupos se procesan de forma
independiente el uno del otro con el algoritmo para determinar el
comienzo de trama. Si ahora un grupo consiste en las muestras de
ruido antes mencionados, el pico de la temporizacion de trama
métrica serd menos dominante que el pico del otro grupo. Por la
presente, el mejor de los dos grupos se pueden seleccionar para
la trama OFDM que se procesa actualmente. Dado que el
desplazamiento de frecuencia de muestreo es pequefio, se puede
suponer que el grupo seleccionado es valido para el
procesamiento de toda la trama. Con este método es posible
reducir el tiempo de muestreo desplazamiento a un intervalo de
+Tsamples/4- Al procesar ain mas la diferencia de los dos picos, es
posible ajustar el tiempo de muestreo aln mas exactamente,
puesto que los dos picos pueden ser considerados como

estimaciones tempranas y tardias del momento ideal de muestreo.
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Deteccion de Intervalo de Guarda

El Algoritmo de Schmidl y Cox tiene problemas en detectar la
posicién exacta de comienzo de trama desde el momento en que
la métrica produce en el caso sin ruido un intervalo de (N, + 1)
picos de casi igual valor. Esto ha sido ya observada por Schmidl y
Cox si mismos. Existen diferentes métodos que se pueden utilizar

para eludir esta estimacion de inicio de trama inexacta.

Schmidl y Cox método 90%: Se propone detectar primero el pico
maximo de la métrica M(d) y luego encontrar los puntos a la
izquierda ya la derecha, que sélo tienen 90% de la amplitud de
este pico maximo. Al promediar las dos posiciones obtenidas es
posible localizar el centro del intervalo donde es maxima M (d).

Anadiendo un desplazamiento, usualmente de Ng/2, a la posicion

central proporciona el inicio de la trama.

El problema que se presenta ahora en los canales de tiempo

dispersivos es que el intervalo maximo se compone de menos de
(Ng + 1) muestras, por lo que la adicion de un desplazamiento a

la posicion central obtenida es critica. Todo ello puede conducir a

un mal comienzo estimado de la estructura que resulta en ISI.
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El algoritmo que llamaremos SCA original en el Capitulo 4 incluye
esta mejora, pues en caso contrario el algoritmo solo funciona en

condiciones ideales (sin ruido).

Método de la Ventana Deslizante: También conocido como
Método del Promedio. Aqui se propone un meétodo diferente de
estimar el comienzo de trama. El momento de la métrica se

cambia a:

0
1
M, (d) = @kZN Me(d + K) (2.34)

Promediando sobre (Ng + 1) la métrica M¢(d), que viene dada por

[P(DI?

RO (2.35)
(Re(d))

M¢(d) =

Donde
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Ne—1
1
Re(d) = > Z |Va+kl? (2.36)
k=0

utiliza todas las muestras de mas de un periodo de simbolo para

calcular la energia media del simbolo.

Una vez mas el problema que se produce en los canales de
tiempo-dispersivos es que podria haber un mala estimacion del
inicio de trama que se traduce en ISI, debido a la suposicién de

una un intervalo maximo con (N, + 1) valores.

El SCA mejorado con este método sera el primer algoritmo de

sincronizacion que implementaremos en el presente proyecto.

Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante

Esta variante del Algoritmo de Schmidl y Cox fue propuesta por
Ch. Nanda Kishore y V. Umapathi Reddy [27]. Este serd el
segundo algoritmo de sincronizacibn a implementarse en el

presente proyecto.
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Consideremos la posibilidad de un simbolo OFDM precedido por
un CP. Las dos mitades de este simbolo son idénticas (en el
dominio del tiempo) por la carga de portadores impares con una
secuencia (PN) de pseudo ruido. Si la longitud de CP es al menos
tan grande como la de la respuesta de impulso de canal, a
continuacion, las dos mitades del simbolo siguen siendo idénticas
a la salida del canal, a excepcion de una diferencia de fase entre
ellos debido a la frecuencia portadora desplazada. Teniendo en
cuenta este simbolo como un preambulo, y se obtiene desde el
modo de preambulo WMAN-OFDM, donde se especifica la
secuencia PN cargado a priori, proponemos las siguientes

mediciones de temporizacion para la sincronizacion de trama:

IP(@)* (2.37)

M(d) = RE)

donde P (d) y R (d) estan dadas por

M-
P(d) = z [r(d + Da@] * [r(d + i + M)a(i)] (2.38)

i=0
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M-1

R(d) = Z Ir(d +i+ M) (2.39)
i=0

El superindice "*" indica la conjugada compleja M = N /2, donde
N indica la longitud del simbolo, r(n) son las muestras en banda
de base equivalente de la sefial recibida, y d es un indice de
muestra de la primera muestra en una ventana de 2M muestras.
La funcion R(d) da una estimacion de las muestras del INM de
energia de la sefal recibida. Las muestras a(n) para n =
0,1,...,M — 1 son las muestras transmitidas en el dominio de
tiempo en la primera mitad del preambulo la cual se asume es
conocida por el receptor. Se debe tener en cuenta que la métrica
es diferente, y la diferencia esta en el término numerador P(d), que

utiliza muestras de dominio de tiempo a(n).

Para evitar la simple exposicion, suponga un canal ideal, sin ruido.
Luego, las muestras del preambulo recibido (precedido por CP)

son:

2TeEn

r(n) = ej|T+9°| X a((n— L) mod M), (2.40)
n=01.2M+L—-1
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El producto obtenido multiplicando el conjugado de la primera
mitad de una muestra de con la muestra correspondiente a partir
de la segunda mitad del simbolo recibido tendra una fase ¢ = Te.
Considere el caso donde d corresponde a una muestra en el
intervalo que consistente de CP y del limite izquierdo del
preambulo. Sin pérdida de generalidad, dado que la d denota el
indice muestra medida con respecto al limite izquierdo de la CP.
Es decir, d = 0 implica que la ventana de muestras 2M comienza
en el limite izquierdo de la CP. Entonces, para0 < d < L, se

puede expresar como

M-1
P() =Y a((d+i—1)mod M) Xa((d+i+M (2.41)

= — L) mod M)|a(i)|?

Lo cual simplificamos a

M-1

P(d) = ¢/ Y |a((d +i = 1) mod M)| a(D) (2.42)
i=0

=e/%G(d - L)

donde G (1) denota la auto-correlacion ciclica de la secuencia de

| a (i) | para T retraso. Puesto que G (1) tiene un picoat = 0, la
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magnitud de P(d) alcanza el valor maximo cuando d = L, para

0 < d < L, R(d) viene dada por

M-1

M-1
R(d) = Z|a((d+i+M—L) mod M)|” = Z'“(mz (2.43)
i=0

i=0

Puesto que R (d) permanece constante para todos los valores de d
bajo consideraciéon y |P(d)| alcanza el valor maximo cuando d =
L, la métrica M(d) alcanzarad un valor maximo cuando el limite
izquierdo de la ventana se alinea con el limite izquierdo del
preambulo. El valor relativo de este pico en comparacion con los
de d # L depende de la naturaleza de la auto-correlaciéon G (1). La
funcion G(t), normalizado con respecto a su valor de pico G (0),
para el caso cuando las muestras de un a(i) se generan mediante
la carga de sub-portadoras pares del predmbulo con una
secuencia PN (en el dominio de la frecuencia) como se especifica
para el modo OFDM. La forma de la gréfica de auto-correlacion
sugiere que la métrica propuesta producira un pico agudo en el

limite del simbolo correcto.
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2.2.4 Algoritmo de Moose
Este algoritmo cubre solamente la correccion de la desviacion de

la frecuencia portadora [30].

Este algoritmo propone enviar dos simbolos idénticos. Se basa en
el hecho de que las muestras correspondientes de los dos
simbolos en los diferentes tiempos difieren s6lo por una rotacion
de fase debido a la desviacion de la frecuencia y la influencia de
ruido adicional. La funcién promedio MLE es la diferencia en torno
a todas las sub-portadoras para calcular la frecuencia de portadora
desplazada. Es necesario repetir al menos un simbolo dentro del
cuadro OFDM, y el rango de adquisicién de la desviacién de la
frecuencia portadora se limita a —Fs/2 <A fc < Fs/2. Ademas,
el algoritmo requiere el conocimiento previo de la temporizacién de

trama / simbolo.

En el presente proyecto utilizaremos este algoritmo en la etapa de
correccion del desplazamiento de frecuencia, como complemento
de las variantes del Algoritmo de Schmidl y Cox que

implementaremos.
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2.3 Canales Multitrayecto
La propagacion multitrayecto se refiere al hecho de que mdltiples
versiones de la sefial transmitida llegan a la antena receptora
desplazadas una respecto de otra en términos de tiempo y de orientacion
espacial. Las fases aleatorias y las amplitudes de las diferentes
componentes causan fluctuaciones en la intensidad de la sefial,
introduciendo desvanecimientos de peque pequefa escala, distorsion de

seflal o ambas.

Desvanecimientos basados en dispersion temporal multitrayecto
e Desvanecimiento Plano: Bs<<B.y 01<<Ts [28].
e Desvanecimiento Selectivo en Frecuencia: Bs>B: y or>Ts. En la

practica se utiliza la condicién 0>0.1T; [28].

2.3.1 Canal ISI
El canal ISI es un canal multitrayecto que genera interferencia
intersimbdlica. Este canal viene implementado en el sistema. Para
utilizarlo es necesario insertar una respuesta del canal (channel
estimate) en el transmisor. Esta respuesta del canal es un arreglo
de valores complejos de los que se obtienen los pulsos que crean

el ambiente multitrayecto.
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N

h(t) = Z a,e/ P8 (t — 1) (2.44)

p=1

La ecuacion (2.44) nos muestra cOmo se crean los pulsos a partir
de los valores complejos. La magnitud del valor complejo a,
corresponde a la amplitud de cada pulso, y la fase ¢,, corresponde
a la fase de cada pulso. La separacion entre los pulsos (retardo)

es uniforme.

Distribucion Rayleigh

La distribucion Rayleigh se utiliza para describir estadisticamente
la naturaleza variable en el tiempo de la envolvente de una sefial
con desvanecimiento plano o la evolvente de las componentes
multitrayecto individuales. La envolvente de la suma de dos
sefiales gaussianas en cuadratura obedece a esta distribucion

[28].

Si X e Y son dos variables aleatorias independientes con media 0
y varianza o2, entonces la variable definida como R tiene

distribucion Rayleigh [31]:
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R= JX2+7Y2 (2.45)

\
x

Fig. 2.13. Célculo de la variable Rayleigh

Para hallar su fdp se introduce un &ngulo aleatorio ® y se

comienza con la relacion de fdp conjunta [31]:

Pre (1, @)|drde| = Py (x,y)|dxdy| (2.46)

r? =x%+ y? (2.47)



@ = arctan (3—:)

dxdy = rdrde

1 —@*+y?

e 202
2mo?

Pyy(x,y) = px()py () =

r _r
j— 2
p(r) = 2no2€ ¥

La ecuacion (2.51) es la fdp de la variable Rayleigh.

Hray = ’T[/ 2 OGauss

72

(2.48)

(2.49)

(2.50)

(2.51)

(2.52)
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4—m
O-Tgay = (T) O-Gzauss (2.53)

La ecuacion (2.52) muestra la relacion entre la media de la
variable Rayleigh y la desviacion estandar de las variables
Gaussianas, y la ecuacion (2.53) muestra la relacion entre la
varianza de la variable Rayleigh y la varianza de las variables
Gaussianas. La desviacion estandar de las variables Gaussianas

se calcula a partir de la potencia de ruido que ingresamos.

Canal Rayleigh

Este es un canal que ademas del efecto multitrayecto produce un
desvanecimiento con distribucion Rayleigh a la sefial. Para
implementar los pulsos que producen el ambiente multitrayecto se
utiliza la ecuacién (2.44) tal como en el canal ISI, pero en este
caso las amplitudes y retardos de cada pulso vienen dadas por un
Perfl de Retardos de Potencia. Para esto se utilizé Ila

Recomendacion ITU-R M.1225 [29] (vease Anexo 4). ¢,

corresponde a una variable aleatoria uniforme (con valores entre —

my )Y a, se calcula a partir de la siguiente ecuacion:
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a; * fv.a.

- D NIE (2.54)

ap

Donde q; es la amplitud dada por el Perfil de Retardos de Potencia
Y f,a €S la variable aleatoria Rayleigh, por lo que esta sélo

afectara la amplitud de los pulsos.

2.4 OFDM Yy las Tecnologias de Acceso Fijo Inalambrico
Si bien OFDM, contrastando con otros sistemas multi-portadora, hace
gue se aproveche de un manera mas eficiente el espectro; esto no es
suficiente para que se escoja su uso ante todos los desafios que plantea
la transmision de banda ancha en un ambiente multi-trayectoria y N-LOS.
Pero justamente una de las fortalezas de este esquema es que sirve
como una excelente plataforma a la implementacién de diversas técnicas
y esquemas gue buscan resolver estos retos, algunas de las cuales ya

constituyen caracteristicas de OFDM [6, 4, 19, 23, 24].

De manera genérica se han denominado a la mayoria de estas practicas
en su conjunto como “técnicas de diversidad”, de acuerdo a la dimensién
donde trabajan, y por tanto hacen la diferencia entre usarlas o no.

Entonces podemos clasificarlas en:
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« Diversidad en tiempo
» Diversidad en frecuencia

» Diversidad en espacio

Cada una de las cuales se detallaran a continuacion incluyendo la

descripcion de las técnicas especificas.

2.4.1 Diversidad en Frecuencia
Diversidad en Frecuencia (FD) es una caracteristica intrinseca de
OFDM, que refiere a su uso de multiples frecuencias para enviar
datos que pudieren provenir del mismo usuario o diferentes
usuarios (canalizacion). En un canal del tipo selectivo en
frecuencia, esto asegura que al menos una parte de los datos

llegaran.

2.4.1.1 Entrelazado y Codificacion
La diversidad en frecuencia nos permite combinar técnicas como
el entrelazado, la codificacién turbo y Reed-Solomon a través de

los datos que se envian en un simbolo OFDM [6].
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El efecto es que los datos, si primero les aplicamos una
codificacion convolucional que es capaz de recuperar una cantidad
de bits dafiados seguidos bastante limitados, y luego los
mezclamos mediante el entrelazado; el canal aunque dafie un
cantidad significativa de sub-portadoras que se encuentran
seguidas, la informacién contenida entre estas no esta seguida
luego de ordenarlas y la codificacion usada sera mas efectiva al
tener errores esparcidos en lugar de concentrados en un sitio del
espectro en que fueron enviados. Este funcionamiento con un

ejemplo lo podemos observar en la Fig. 2.14.
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<

Respuestas del Canal
(Insercion de Errores)

Fig. 2.14. Esquema de codificacién con entrelazado

2.4.1.2 Modulacion y Carga Adaptable
La modulacion y carga adaptable son también poderosas técnicas
aplicables sobre OFDM [4]. Consiste basicamente en optimizar el
uso del canal de acuerdo a su respuesta en frecuencia, enviando
mas o menos datos usando el esquema de modulacion adecuado
(B-PSK, Q-PSK, etc). Y asimismo, con este principio se puede
balancear la energia de bit utilizada segun la subportadoras lo

requieran dadas las condiciones del canal. Un ejemplo lo podemos
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observar en la Fig. 2.15 tomada de [4]. Para ver las condiciones y

escoger la modulacion y carga optimos se hace necesario hacer la

estimacion del canal [19].

Bit and Energy Allocation for a particular channel instance
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Fig. 2.15. Modulacion y Carga adaptable a la respuesta del canal en frecuencia
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2.4.1.3 Acceso Mdltiple por Division de Frecuencias Ortogonales
Sobre OFDM ademas se puede implementar el acceso mdultiple
por division de frecuencias ortogonales (OFDMA), para establecer
conexion multiusuarios. Para esto se divide en grupos de sub-
portadoras sobre las cuales se realiza FHSS. El principio de sub-
canalizacion que se utiliza se puede ver en la Fig. 2.16 tomada de

[6].

Ng carriers

—

- % & 8 =

Group 1 Group 2 Group 3 Group Ng

. ey
e

The active FFT carriers space

Pilot TSubchanneI A Subchannel B

Fig. 2.16. Principio de sub-canalizacién para OFDMA
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Diversidad en Tiempo

Esta propiedad se refiere a las técnicas utilizadas, especialmente
en comunicaciones moviles, para enviar bloques de datos durante
diferentes espacios de tiempo [23]. La diversidad en el tiempo (TD)
pretende conseguir y aprovechar a la vez, el que el

desvanecimiento rapido afecta solo una parte de los datos.

Asimismo, podemos ver que con OFDMA, utilizando la técnica de
espectro ensanchado con salto en frecuencia (FHSS), obtenemos

incrementar la diversidad en tiempo.

ARQF

Otra manera de conseguir TD es usando Automatic Repeat
Request with Fragmentation (ARQF), incluso en lugar del
entrelazado y codificacion, limitando la redundancia Unicamente
cuando se ha verificado que se ha mandado datos errados, y se
pide retransmision, valiéndonos del hecho de que es poco
probable que un mismo desvanecimiento afecte igual en dos

instancias de tiempo distintas [23].
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Diversidad en el Espacio

El principio basico que se sigue para conseguir diversidad espacial
(SD) es que es mucho menos probable que algun tipo de
desvanecimiento afecte de la misma forma a las sefales
transmitidas desde dos o mas antenas, que enviandolas desde
una sola [23]. La misma légica se aplica al pensar desde el punto

de vista del receptor.

Diversidad en las Antenas

El esquema tradicional de una sola antena en transmisor y
receptor se denomina Single Input/Single Output (SISO), el resto,
de acuerdo donde se apliguen las multiples antenas, pueden ser
Multiple Input/Single Output (MISO), Single Input/Multiple Output
(SIMO) o Multiple Input/Multiple Output (MIMO). Un ejemplo de
disefio de un sistema con MIMO se puede ver en la Fig. 2.17

tomada de [23].

Estos esquemas de transmision proponen el envio de datos a una
tasa alta de transmisiéon mediante el uso de diversos flujos

inaldmbricos de informacién de menor tasa [19].
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Fig. 2.17. Esquema bésico del multiplexacion espacial con 3 antenas

transmisora y 3 receptoras

2.4.3.2 Antenas Inteligentes
Un paso mas adelante, pero sin separarse de los mismos
conceptos, esta el uso de antenas inteligentes junto a los
esquemas de codificacion y la diversidad en las antenas; puesto
que en un canal tan cambiante como en el que pretendemos
trabajar, cabe pensar que las posiciones 6ptimas de las antenas
también variardn en el tiempo. Para la evaluacion de estas
condiciones también sera necesaria realizar una estimacion del

canal [19, 23].
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La inteligencia consiste en la optimizacion, mediante
procesamiento digital, de los pesos que se les daria a cada uno de
los elementos de un arreglo de antenas de manera que se consiga
alterar su haz para emision o recepcion observando las mejores
trayectorias de entre todas las que ocasiona la multitrayectoria.
Bajo este principio los beneficios van, ademas de lograr una
mejoria en la eficiencia espectro-espacial, hacia un uso mas
eficiente de los recursos fisicos existentes (los elementos de las

antenas) y de la energia [25].

Cancelacion de Interferencia

Las antenas inteligentes, en vista de los algoritmos de
optimizacion y de separacion de canales espaciales que debe
usar, ya causa naturalmente cierto nivel de cancelacion de
interferencia. Sin embargo para conseguirlo de una manera mas
efectiva se deben aplicar otros algoritmos tales como el de errores
medios minimos cuadrados (MMSE) aplicado a la sefial con su
estimado. De este modo se consigue maximizar la relacion sefial a
ruido mas interferencia (SINR). Para lograr cancelacion de
interferencia (IC), ya sea de manera paralela (PIC) o sucesiva
(SIC), se requiere el conocimiento de las estadisticas de esta

figura de mérito del canal que se esta usando [19, 25].
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Notamos entonces que es necesaria nuevamente una valoracion
constante del canal para la realizacion de IC. Esto se puede
obtener mediante la recopilacion de informacion de las tramas de
entrenamiento, y ahora los pesos de las antenas también deberan
considerar las estadisticas para hacer la sefial tan ortogonal como

sea posible a las marcas de la interferencia detectada [23].



CAPITULO 3

IMPLEMENTACION EN LABVIEW

En este capitulo se explicara la forma en que opera el sistema completo en
LABVIEW Yy los pasos a seguir para implementar los algoritmos descritos en
el capitulo anterior. Los archivos creados en LABVIEW llevan extension .vi,

por lo que a lo largo de este capitulo nos referiremos a estos como VIs.

Se mostraréa tanto el panel frontal como el diagrama de blogues de cada VIy
se realizara una breve descripcion de su funcionamiento. En el caso en que
un VI sea utilizado como subVI (dentro de otro VI), indicaremos su ubicacion

dentro del VI principal.



86

3.1 Descripcidn del sistema
Todo sistema de comunicacion consta de tres partes fundamentales:
Transmisor, Canal y Receptor. Nosotros trabajaremos con un transmisor
y un receptor disefiados en LABVIEW para ser utilizados en un canal

inalambrico.

En este trabajo nos enfocaremos principalmente en el receptor, pues es
agui donde se realiza la sincronizacion tanto de inicio de la trama como
del desplazamiento de la frecuencia, ademas de la temporizacién de

simbolos.

3.1.1 El Transmisor
El transmisor se encuentra implementado en el VI top_ofdm_tx, en
el cual se establece la conexién con el NI-USRP (via ethernet).
Dentro de este VI encontramos el VI OFDM _transmitter, en el cual

se encuentra implementado el esquema de transmision.
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Fig. 3.1. Panel frontal del VI top_ofdm_tx
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Fig. 3.2. Diagrama de bloques del VI top_ofdm_tx
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En la Fig. 3.2 podemos observar en el circulo rojo el VI

OFDM _transmitter. El resto de bloques que se observan sirven

para establecer la conexion con el NI-USRP.

Transmitter generates bit sequence, applies modulation, pulse shaping, and channel model|

Transmitted Censtellation | Eye Diagram !
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number of data symbols
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output complex waveform

Fig. 3.3. Panel frontal del VI OFDM_transmitter
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Fig. 3.5. Diagrama de bloques del VI OFDM _transmitter (parte II)

En la Fig. 3.5 podemos observar en el circulo rojo el VI

Tx_apply_channel. Aqui se encuentran

implementados los

diferentes tipos de canales inalambricos que utilizaremos en la

transmision.
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En el resto de bloques que se observan en las Figs. 3.4 y 3.5 se

encuentran implementadas las diferentes etapas del transmisor,

que son: Modulacion en Banda Base, Modulacion en OFDM,

Adicion de la Secuencia de Prueba y Pulse-Shaping.

El Receptor

El receptor se encuentra implementado en el VI top_ofdm_rx, en el

gue se establece la conexion con el NI-USRP. Dentro de este VI

encontramos el VI OFDM receiver, en el cual se encuentra

implementado el esquema de recepcion.
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Fig. 3.6. Panel frontal del VI top_ofdm_rx
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Fig. 3.9. Diagrama de bloques del VI top_ofdm_rx (parte III)

En la Fig. 3.8 podemos observar en el circulo rojo el VI
OFDM _receiver. El resto de bloques que se observan (Figs. 3.7 y
3.9) sirven para establecer la conexion con el NI-USRP. EIl otro
bloque que se muestra en la Fig. 3.8 sirve para graficar la sefal

recibida.
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Fig. 3.10. Panel frontal del VI OFDM_receiver
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Fig. 3.11. Diagrama de bloques del VI OFDM _receiver (parte 1)
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Fig. 3.12. Diagrama de bloques del VI OFDM_receiver (parte Il)

En la Fig. 3.11 podemos observar en el circulo rojo el VI
OFDM_synchronize. Es aqui donde se deben implementar los

algoritmos de sincronizacion.

El resto de bloques (Figs. 3.11 y 3.12) constituyen el resto de
etapas del receptor, que son: Filtrado, Estimacién del Canal,

Demodulacion OFDM, Decodificacion y Deteccion de Errores.

3.2 El bloque de sincronizacion
En este bloque se realizan tres funciones: Temporizacion de simbolos,
Deteccion de trama y Estimacion del Desplazamiento de Frecuencia.
Este bloque se encuentra implementado en el VI OFDM_synchronize, el

cual posee dos subVls: symbol_timing.vi y frame_detect.vi.
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Fig. 3.13. Panel frontal del VI OFDM_synchronize
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La Fig. 3.14 nos muestra las entradas del VI. En la Fig. 3.15 podemos
notar que primero se realiza la temporizacion de simbolos (1) y luego se
realiza la deteccion de trama y correccion del desplazamiento de la

frecuencia portadora (2).

De los desplazamientos obtenidos en ambos bloques se calcula el
desplazamiento total (no se incluye el desplazamiento de frecuencia),
para luego corregirlo en la onda compleja. Esta onda compleja se utiliza

para construir el diagrama de ojo.
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La salida correspondiente a los simbolos complejos es enviada a los
blogues siguientes al de sincronizacion: estimacion del canal, control de

paquete y al generador de gréaficas para graficar la constelacion.

El desplazamiento de frecuencia estimado y el offset total calculado son
enviados a un bloque que recolecta los datos obtenidos para mostrarlos

dentro de un cluster en el panel frontal del receptor.

3.2.1 El bloque de Temporizacién de Simbolos
Se encuentra implementado en el VI symbol_timing. Este bloque
se encarga de recuperar la temporizacion de simbolos, es decir,
lograr que el receptor muestree la sefal correctamente. Aqui

también se realiza el downsampling.



Fig. 3.16. Panel frontal del VI symbol_timing
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Fig. 3.18. Diagrama de bloques del VI symbol_timing (Parte II)

Dentro de este bloque existen varios subVis en los que se
encuentran implementados los distintos algoritmos para
temporizacion de simbolos. La Fig. 3.17 muestra las entradas del
VI. En la Fig. 3.18 observamos el subVI correspondiente al método
de maxima energia. Segun la opcidon que elijamos, aparecera el

subVI que corresponda.

La onda compleja que sale de este bloque, con la temporizacion
de simbolos adecuada, sera la entrada del bloque de deteccién de

trama.



100

3.2.2 El bloque de Deteccién de Trama
Se encuentra implementado en el VI frame_detect. Este bloque se
encarga de detectar el inicio de la trama y corregir, si se desea, el

desplazamiento de frecuencia.

Fig. 3.19. Panel frontal del VI frame_detect
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Fig. 3.20. Diagrama de bloques del VI frame_detect (Parte I)
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Fig. 3.21. Diagrama de bloques del VI frame_detect (Parte II)

Dentro de este blogue se encuentran los subVis donde estan
implementados los algoritmos de deteccion de trama. La Fig. 3.20
muestra las entradas del VI. En la Fig. 3.21 observamos el subVI
correspondiente al algoritmo de Schmidl & Cox. Segun la opcidn

gue elijamos, aparecera el subVI que corresponda.

3.3 Implementacion de los Algoritmos
A continuacion se describird paso a paso como se implementaron en
LABVIEW cada uno de los algoritmos citados en el capitulo anterior.
Mostraremos el panel de control y el diagrama de bloques de cada VI

creado.
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3.3.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante
Como se indicé en el capitulo anterior, este método es una mejora
al algoritmo de Schmidl & Cox. Para su implementacion se deben

seguir los siguientes pasos:

1. Calculamos el ancho de la ventana de prueba (W) dividiendo el
tamafio de la secuencia de prueba (que se obtiene con la
herramienta Array Size (1)) para dos, utilizando la herramienta
Quotient & Remainder (2) para obtener el cociente entero de la

division.

2. Insertamos la cantidad de ceros dada por Zero Pad Length al
inicio de la secuencia de datos. Esto se realiza creando un
arreglo con la longitud dada anteriormente (Zero Pad Length)
inicializado en 0+0i con la herramienta Initialize Array (3) y
luego insertandolo en el inicio de la secuencia de datos (indice

0) con la herramienta Insert Into Array (4).

3. Calculamos el tamafio de la ventana de busqueda (N,) de la
siguiente forma: Sumamos la longitud del prefijo ciclico (Length

of CP) y el tamafio de un simbolo OFDM (FFT size).
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Multiplicamos el resultado por el total de simbolos OFDM de la
secuencia (Number of OFDM symbols). Finalmente restamos
este resultado de la longitud de la secuencia total (datos y

ceros, calculada utilizando la herramienta Array Size (5)).

. Obtenemos y[n+d] y y[n+d + W] de la siguiente manera:
Dentro de un lazo FOR tomamos N, porciones de la secuencia
total con la herramienta Array Subset (6) colocando como
indice el niumero de iteracion del lazo FOR. Luego, de cada
una de estas porciones de la secuencia tomamos dos nuevas
porciones (Array Subset (7) y (8)), ambas de longitud igual al
namero de datos de la secuencia de prueba (Training
Sequence FFT size), a una le colocamos como indice 0
(y[n + d]) y a la otra le colocamos como indice el tamafio de la

ventana de prueba calculado en el primer paso (y[n + d + W]).

. Calculamos R¢[d], P[d], y M¢[d] segun lo indica el algoritmo de
Schmidl y Cox (LABVIEW cuenta con los operadores

matematicos necesarios).
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6. Calculamos M;(d) de la siguiente forma: Dentro de un lazo
FOR tomamos N, porciones de My(d) con la herramienta Array
Subset (9) colocando como indice la diferencia del nimero de

iteracion del lazo FOR con N,. Luego sumamos los valores de
cada porcion y dividimos el resultado para Ny + 1. M;(d) sera

un arreglo que contendra el resultado de la division para cada

una de las N, porciones.

7. Calculamos el parametro de retardo obteniendo el indice para
el que M,(d) es 0.98 veces su valor maximo (Epsilon = 0.02),
utilizando la herramienta Array Max & Min (10). Recordemos
que en LABVIEW es posible comparar un arreglo con un
escalar, obteniéndose un arreglo de booleanos. Con la

herramienta Search 1D Array (11) ubicamos el indice deseado.

8. Hallamos el Inicio de la Trama restando el valor obtenido en el
paso 3 del indice obtenido en el paso anterior y corregimos la
secuencia utilizando la herramienta Array Subset (12)

colocando el resultado de la resta como indice.
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9. Obtenemos el Desplazamiento de la Frecuencia Portadora con
el algoritmo de Moose (subVI Moose.vi (13)). Con la ayuda de
un Case Structure obtenemos la secuencia corregida si asi lo

deseamos.

El paso 6 es en el que se implementa el método de la ventana
deslizante o promedio. El resto de pasos comprenden el algoritmo

de Schmidl y Cox.

En todos los pasos, los nimeros entre paréntesis indican el bloque
al que hacen referencia en el diagrama de bloques (Figs. 3.24,

3.25, 3.26 y 3.27).

A continuacion se presenta el diagrama de flujo del Método de la

Ventana Deslizante:
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Fig. 3.22. Diagrama de flujo del algoritmo SCA-SW

El VI en el que implementamos el algoritmo lo denominamos

Schmidl&Cox-SlidingWindow.
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Fig. 3.23. Panel frontal del VI Schmidl&Cox-SlidingWindow
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Fig. 3.24. Diagrama de Bloques del VI Schmidl&Cox-SlidingWindow (Parte I)
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Fig. 3.25. Diagrama de Bloques del VI Schmidl&Cox-SlidingWindow (Parte II)
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Fig. 3.26. Diagrama de Bloques del VI Schmidl&Cox-SlidingWindow (Parte I11)
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» desfase de frecuencia

Fig. 3.27. Diagrama de Bloques del VI Schmidl&Cox-SlidingWindow (Parte 1V)

3.3.2 Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante
Este algoritmo es una propuesta distinta que usa como base el
algoritmo de Schmidl y Cox para realizar la sincronizacion de la

trama OFDM. Se implementa siguiendo los siguientes pasos:

1. Calculamos el ancho de la ventana de prueba (W) dividiendo el
tamafo de la secuencia de prueba (que se obtiene con la
herramienta Array Size (1)) para dos, utilizando la herramienta
Quotient & Remainder (2) para obtener el cociente entero de la

division.

2. Insertamos la cantidad de ceros dada por Zero Pad Length al

inicio de la secuencia de datos. Esto se realiza creando un
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arreglo con la longitud dada anteriormente (Zero Pad Length)
inicializado en 0+0i con la herramienta Initialize Array (3) y
luego insertandolo en el inicio de la secuencia de datos (indice

0) con la herramienta Insert Into Array (4).

. Obtenemos la primera mitad de la secuencia de prueba (a[i])
con la herramienta Array Subset (5), colocando como indice 0 y
tomando una longitud igual al ancho de la ventana de prueba

w).

. Calculamos el tamafo de la ventana de busqueda (N,) de la
siguiente forma: Sumamos la longitud del prefijo ciclico (Length
of CP) y el tamafio de un simbolo OFDM (FFT size).
Multiplicamos el resultado por el total de simbolos OFDM de la
secuencia (Number of OFDM symbols). Finalmente restamos
este resultado de la longitud de la secuencia total (datos y

ceros, calculada utilizando la herramienta Array Size (6)).

. Obtenemos y[n+d] y y[n+d + W] de la siguiente manera:
Dentro de un lazo FOR tomamos N, porciones de la scuencia

total con la herramienta Array Subset (7) colocando como



111

indice el niumero de iteracion del lazo FOR. Luego, de cada
una de estas porciones de la secuencia tomamos dos nuevas
porciones (Array Subset (8) y (9)), ambas de longitud igual al
ancho de la ventana de prueba (W). A una le colocamos como
indice 0 (y[n+d]) y a la otra le colocamos como indice el
tamafio de la ventana de prueba calculado en el primer paso

(y[n+d+ W)).

Multiplicamos ambas porciones por la primera mitad de la
secuencia de prueba (a[i], calculada en el paso 3). Con estas
nuevas secuencias calculamos P[d] como indica el algoritmo

de Schmidl y Cox.

. Calculamos R[d] y M]d] segun lo indica el algoritmo de
Schmidl y Cox (LABVIEW cuenta con los operadores
matematicos necesarios). Para el célculo de R[d] se utilizan las

porciones obtenidas en el paso 4.

. Calculamos el parametro de retardo obteniendo el indice para

el que M[d] es maxima (con la herramienta Array Max & Min

(10)).
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9. Hallamos el Inicio de la Trama restando el valor obtenido en el
paso 3 del indice obtenido en el paso anterior y corregimos la
secuencia utilizando la herramienta Array Subset (11)

colocando el resultado de la resta como indice.

10. Obtenemos el Desplazamiento de la Frecuencia Portadora con
el algoritmo de Moose (subVI Moose.vi (12)). Con la ayuda de
un Case Structure obtenemos la secuencia corregida si asi lo

deseamos.

En todos los pasos, los nimeros entre paréntesis indican el bloque
al que hacen referencia en el diagrama de blogues (Figs. 3.30,

3.31y 3.32).

A continuacién se presenta el diagrama de flujo de la variante del

Algoritmo de Schmidl y Cox:
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Fig. 3.28. Diagrama de Flujo del algoritmo SCA-V
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El VI en el que implementamos el algoritmo lo denominamos

Schmidl&Cox-Variant.
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Fig. 3.29. Panel Frontal del VI Schmidl&Cox-Variant
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Fig. 3.30. Diagrama de Bloques del VI Schmidl&Cox-Variant (Parte 1)
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CAPITULO 4

PRUEBAS Y COMPARACION DE RESULTADOS

En este capitulo se mostrara como configurar el transmisor y el receptor,
para luego realizar un analisis comparativo con los algoritmos de
sincronizacion implementados en el capitulo anterior, utilizando los NI-USRP
2920. Mostraremos el comportamiento de los algoritmos en canales AWGN,

ISI y canales multitrayecto (Rayleigh).

Ademas, realizaremos una comparacion de los algoritmos a partir de las
métricas de correlacion y de su capacidad de sincronizacién del

desplazamiento de frecuencias.



117

4.1 Configuracion del Transmisor y el Receptor
Antes de realizar las pruebas a nuestros algoritmos, se deben configurar
correctamente el transmisor (VI

top_ofdm_tx) y el receptor (VI

top_ofdm_rx).

4.1.1 Configuracion del Transmisor

channel model parameters

Transmitted Constellation | Eye Diagram

HW parameters =~ modulation parameters | OFDM parameters

modulation type

Japsk

packet length (bits)
:JI 500

control information

TX oversample facter  TX sample rate

g am <

pulse shaping parameters

modulation type
o psk

1.2
1,0
08|
0,6-]
04|

for packet header/tail . S I L 0.2-
| Root Raised
5 T 00-
Training Sequence Type e e

IIEEE 802.11a Shert Training
Zero Pad Length

’ —

:]D,s
filter length (symbols)
e

13-

-0.2-]
-0.4-]
-0,6-]
-0,8-]
-1,0-]

2 p— | ] -
12-10 05 00 05 10 1,2

Fig. 4.1. Vista de la constelacion transmitida y los parametros de modulacién
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192.168.10.3

1[915,00M
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Fig. 4.2. Parametros de configuracién del hardware transmisor (NI-USRP 2920)

Fig. 4.3. Parametros del canal
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channel model parameters I
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FFT size (N)  Length of CP (Lc)
Joi 1

Null Tones

‘m
Training Sequence FFT size Training Sequence Length of CP

e o

Fig. 4.4. Pardmetros OFDM del transmisor

En la Fig. 4.1 observamos la constelaciéon transmitida y los
parametros de modulacién fijados. En el recuadro rojo se
encuentran los parametros involucrados en la sincronizacion, que
son el tipo de secuencia de prueba y el tamafio del zero pad.
Nosotros utilizamos la Short Training Sequence IEEE 802.11ay un

zero pad de longitud 8.

En las Figs. 4.2, 4.3 y 4.4 observamos el resto de parametros a
configurar, que son, respectivamente: IP del USRP a utilizar y
frecuencia portadora; tipo de canal, potencia de ruido, respuesta
del canal y desplazamiento de frecuencia; y tamafno de la FFT
(nmero de subportadoras) y CP tanto de la sefial como de la

secuencia de entrenamiento.
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Los tipos de canal que vamos a utilizar son AWGN, ISI y Rayleigh
(multitrayecto). La cantidad de ruido que inserta el canal (potencia
de ruido), normalmente esta en —inf dB. Para representar un medio

ruidoso se la debe fijar en un valor negativo cercano a 0.

Para el canal ISI se colocaran los siguientes valores en la
respuesta del canal (channel estimate): 1+0i, 0.247+0.247i y
0.1+0.1i. Estos valores no representan ningun medio real, pues el

canal IS| solo se lo utiliza con fines demostrativos.

La potencia de ruido nos servird para calcular la SNR deseada,
que es el pardmetro de entrada en el que basaremos nuestros
resultados. EI SNR deseado se calcula dividiendo (restando en
dB) la potencia de la sefial transmitida de la potencia de ruido que

fijlemos.

El desplazamiento de frecuencia que ingresamos es atrtificial, es
decir que no es causado por el medio real en el que trabajamos.

Esto se explicara detalladamente en la seccién 4.6.
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La computadora se conecta al NI-USRP via Ethernet, por lo que
es necesaria una direccion IP que identifique al dispositivo que va
a transmitir (otra IP se fijard en el receptor). La frecuencia
portadora es la frecuencia que utilizara el equipo para transmitir la
sefial al medio, por lo que en el receptor se debe fijar la misma

frecuencia para poder recibir la sefial correctamente.

La cantidad de subportadoras a utilizar en OFDM sera 64 para los
datos, con un CP de 8. La Short Training Sequence IEEE 802.11a
utiliza 64 subportadoras y su CP es de tamafio 16 (fijo) pero en la
Fig. 4.4 aparece 8. Este ultimo valor es utilizado en la ecualizacion
como CP de la sefal (que si es 8), por lo que no se lo debe

modificar.

Los parametros que aparezcan en las Figs. 4.1, 4.2, 43y 4.4,y
gue no hayan sido mencionados, deben permanecer con sus

valores por defecto.



4.1.2 Configuracion del Receptor
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Fig. 4.5. Vista del panel de control del receptor y los parametros de

configuracion del hardware
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Fig. 4.6. Parametros de modulaciéon del receptor

Fig. 4.7. Parametros OFDM del receptor

En la Fig. 4.5 observamos los pardmetros de configuracion del
hardware y, en los recuadros rojos, la ubicacion de los valores

SNR, BER, desplazamiento de trama (offset) y desplazamiento de

frecuencia (freq. offset).



124

Los parametros de configuracion del hardware deben ser los
mismos que en el transmisor, a excepcion de la direccion IP, pues
como receptor se utilizara otro USRP. Es importante tener en
cuenta que el tiempo de captura debe ser ligeramente mayor a la
duraciéon del paquete (Packet duration, VI top_tx) para tener una

buena recepcion de la sefal.

En la Fig. 4.6 observamos los parametros de modulacién del
receptor. En los recuadros rojos se encuentran los parametros
implicados en la sincronizacién, y el botén de correccion del
desplazamiento de frecuencia portadora. Al presionar dicho boton,
el algoritmo seleccionado en Frame Detection Method corregira el
desplazamiento de frecuencia calculado. El tipo de modulacion y el
tipo de filtro utilizado para el pulse-shaping deben ser los mismos

gue los fijados en el transmisor.

En la Fig. 4.7 observamos los parametros OFDM del receptor.
Estos deben ser los mismos que los fijados en el transmisor para

un correcto funcionamiento del sistema.
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Los parametros que aparezcan en las Figs. 4.5, 4.6 y 4.7, y que no
hayan sido mencionados, deben permanecer con sus valores por

defecto.

4.2 Resultados y Analisis Comparativo utilizando un canal AWGN
En esta seccion mostraremos la constelacion recibida y analizaremos los
parametros de interés obtenidos (BER, SNR y desplazamientos de trama
y de frecuencia) al aplicar cada uno de los algoritmos de sincronizacion
implementados en el capitulo anterior, utilizando un canal AWGN con un
SNR deseado de 15 dB. Ademas mostraremos graficos comparativos de

BER vs. SNR para cada uno de los algoritmos.

4.2.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante
A continuacibn se muestran los resultados de las pruebas
realizadas con el Método de la Ventana Deslizante como algoritmo

de sincronizacion.
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Fig. 4.8. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-SW en canal AWGN

En la Fig. 4.8 se puede apreciar que los puntos de la constelaciéon
se encuentran cada uno en su regién correspondiente, aunque
presentan una leve distorsion. Sin embargo se obtuvo un BER = 0,
indicando que el algoritmo detecté adecuadamente el inicio de la

trama.

También se obtuvo una SNR superior a la deseada (17.73 dB), lo
gue corrobora el buen funcionamiento del algoritmo. El que la SNR
sea superior a la deseada se debe a las ganancias de las antenas
y a la poca distancia entre las mismas (pérdida de espacio libre

minima).
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El algoritmo calculd un desplazamiento de trama de 74 y un
desplazamiento de frecuencia de 8.75 Hz. El valor del
desplazamiento de frecuencia es relativamente bajo, por lo que no

se presenta rotacion en la constelacion.

Los pequefios esparcimientos en los puntos de la constelacion se
deben al SNR deseado utilizado. Considerando que la sefal
transmitida es de baja potencia (-1.45 dB aprox.), una SNR de 15
dB representa una potencia de ruido de entre -16 y -17 dB,

produciendo los esparcimientos antes mencionados.

Si el algoritmo no detectase correctamente el inicio de la trama, la
constelacion se presenta completamente esparcida y se obtiene

un BER alto.

Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante
A continuacibn se muestran los resultados de las pruebas
realizadas con una variante del Algoritmo de Schmidl y Cox como

algoritmo de sincronizacion.
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Fig. 4.9. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-V en canal AWGN

En la Fig. 4.9 notamos que, al igual que con el algoritmo anterior,
la constelacion recibida presenta ligeras distorsiones. Se obtuvo
un BER = 0 y una SNR mayor a la deseada (17.54 dB, por las
mismas razones que se mencionaron en la seccion 4.2.1). Esto
comprueba que el algoritmo detectd correctamente el inicio de la

trama.

El algoritmo calculd un desplazamiento de trama de 68 y un
desplazamiento de frecuencia de -16.65 Hz. El desplazamiento de
frecuencia obtenido es pequefio, por lo que no existe rotacion en

la constelacion.
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El ligero esparcimiento en la constelacion es producido por las

mismas razones que se expusieron en la seccion 4.2.1.

Los desplazamientos de trama calculados por ambos algoritmos
son casi los mismos, como era de esperarse. Los desplazamientos
de frecuencia aparentan ser muy distintos (uno es positivo y el otro
negativo), pero ambos son cercanos a 0, y tomando en cuenta que
las sub-portadoras (frecuencias) estan en el orden de los KHz, se
puede considerar que los valores obtenidos son aproximadamente

iguales.

El signo del desplazamiento de frecuencia indica el sentido de
rotacion de la constelacion: anti horario (+) u horario (-). Como ya
se menciono, los valores obtenidos son pequefios, por lo que no

se produce rotacion.



4.2.3 Gréaficos comparativos
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Fig. 4.10. BER vs SNR en canal AWGN con SCA-SW como algoritmo de

sincronizacién
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Fig. 4.11. BER vs SNR en canal AWGN con SCA-V como algoritmo de

sincronizacién
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Las Figs. 4.10 y 4.11 nos muestran una comparacion entre los
resultados obtenidos en modo simulacion y los resultados
obtenidos utilizando los USRP (reales), para cada uno de los

algoritmos de sincronizacion implementados, en un canal AWGN.

En ambos casos notamos que los valores de BER reales son
ligeramente mayores a los obtenidos en modo simulacion.
También se observa que ambos algoritmos tienen un

comportamiento muy similar.

SCA Real |
sca-swreal WY
Reales sca-vReal PN

BER.

SMR (dB)

Fig. 4.12. Comparacién de BER vs SNR en canal AWGN entre los algoritmos de
sincronizacion implementados (celeste y verde) y el algoritmo SCA original

(blanco)
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En la Fig. 4.12 observamos una comparacion del desempefio
entre los algoritmos implementados y el SCA original. Notamos
gue su comportamiento es muy similar aunque en el intervalo SNR
= 4 - 6 dB SCA-SW es el que mejores resultados ofrece. El

algoritmo SCA-V ofrece resultados aceptables de todos modos.

4.3 Resultados y Andlisis Comparativo utilizando un canal multitrayecto
simple
En esta seccion mostraremos la constelacion recibida y analizaremos los
parametros de interés obtenidos al aplicar cada uno de los algoritmos de
sincronizacion implementados en el capitulo anterior utilizando un canal
ISI (canal que introduce interferencia intersimbdlica mediante el
fendmeno multitrayecto), con un SNR deseado de 15 dB. Ademas
mostraremos graficos comparativos de BER vs. SNR para cada uno de

los algoritmos.

4.3.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante
A continuacibn se muestran los resultados de las pruebas
realizadas con el Método de la Ventana Deslizante como algoritmo

de sincronizacion.
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Fig. 4.13. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-SW en canal IS

En la Fig. 4.13 observamos que el canal ISI no produce mayor

impacto en el sistema. El BER se mantuvo en 0O, y la SNR sigue

siendo mayor a la deseada (15.57 dB).

Lo anterior se debe a que el esquema de modulacion OFDM es

robusto frente a este tipo de canales.

Se obtuvo un desplazamiento de trama de 75 y un desplazamiento

de frecuencia de 43.04 Hz, que son valores similares a los

obtenidos en el canal AWGN, por lo que podemos decir que el

algoritmo trabaja correctamente en un medio multitrayecto.



4.3.2 Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante

134

A continuacidbn se muestran los resultados de las pruebas

realizadas con una variante del Algoritmo de Schmidl y Cox como

algoritmo de sincronizacion.
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Fig. 4.14. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-V en canal ISI
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En la Fig. 4.14 notamos que los resultados son similares a los

obtenidos en la seccion anterior. Se obtuvo un BER = 0 y una SNR

de 15.12 dB. Una vez mas se demuestra la robustez de OFDM

frente a este tipo de canales.

Se obtuvo un desplazamiento de trama de 68 (el mismo que en el

canal AWGN) y un desplazamiento de frecuencia de 55.86 Hz,
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parecido al obtenido en el canal AWGN, por lo que podemos decir
que este algoritmo también es efectivo frente a medios

multitrayecto.

Recordemos que los desplazamientos de frecuencia se consideran
cercanos debido a que las sub-portadoras se encuentran en el

orden de los KHz.

4.3.3 Gréaficos comparativos

SCA-SW Real ]

SCA-SW SCA-5W Simulado [N

BER

SNR (dB)

Fig. 4.15. BER vs SNR en canal ISI con SCA-SW como algoritmo de

sincronizacién
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BER
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Fig. 4.16. BER vs SNR en canal I1SI con SCA-V como algoritmo de

sincronizacién

Las Figs. 4.15 y 4.16 nos muestran una comparacion entre los
resultados obtenidos en modo simulacion y los resultados
obtenidos utilizando los USRP (reales), para cada uno de los

algoritmos de sincronizacion implementados, en un canal ISI.

Se puede observar que el comportamiento de los algoritmos es
muy similar al obtenido con canal AWGN. Esto confirma que
utiizando OFDM podemos evitar los efectos de este tipo de
canales. Sin embargo se obtuvieron valores de BER a los 12 dB,

esto es 2 dB antes que en AWGN.
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BER

SMR (dE)

Fig. 4.17. Comparacién de BER vs SNR en canal ISI entre los algoritmos de
sincronizacion implementados (celeste y verde) y el algoritmo SCA original

(blanco)

En la Fig. 4.17 observamos una comparaciéon del desempefio
entre los algoritmos implementados y el SCA original. Notamos
gue nuestros algoritmos tienen un comportamiento casi idéntico al

SCA,; esto se debe a que ambos algoritmos se basan este ultimo.

Lo dicho anteriormente no quiere decir que los algoritmos sean
igual de precisos. Al tomar los datos reales para construir las
gréficas de la Fig. 4.17, se observé que con el algoritmo SCA-SW

se necesitaron mas iteraciones que con SCA-V para obtener
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valores confiables de BER. Se puede decir que SCA-V es mas

preciso en medios multitrayecto.

4.4 Resultados y Analisis Comparativo utilizando un canal multitrayecto
con desvanecimiento
En esta seccion mostraremos la constelacion recibida y analizaremos los
parametros de interés obtenidos al aplicar cada uno de los algoritmos de
sincronizacion implementados en el capitulo anterior utilizando un canal
multitrayecto con desvanecimiento Rayleigh, con un SNR deseado de 15
dB. Ademas mostraremos graficos comparativos de BER vs. SNR para

cada uno de los algoritmos.

Antes de mostrar los resultados obtenidos, realizaremos un breve

andlisis del desvanecimiento producido por el canal Rayleigh.

Respuesta Impluso Piot0 JE

! g T g v T ! v T g v T v |
1.3E-6 2E-6 2.5E-6 3E-6 3.3E-6 4E-6 4.5E-6 5E-6 5.3E-6 6E-6 6.5E-6 TE-6 7.5E-6 8E-6
Time

Fig. 4.18. Respuesta al Impulso del Canal Rayleigh
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La Fig. 4.18 nos muestra la respuesta al impulso del canal Rayleigh.
Debemos recordar que la amplitud de los pulsos varia segun la

distribucion Rayleigh.
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Fig. 4.19. Respuesta en Frecuencia del Canal Rayleigh (Desvanecimiento Selectivo)

En la Fig. 4.19 observamos la respuesta en frecuencia del canal
Rayleigh, en la que se aprecia claramente el desvanecimiento selectivo
en frecuencia, propio de sistemas OFDM. Si se utilizase transmision con
Unica portadora (menor ancho de banda), se tendra un desvanecimiento

plano, como se muestra en la Fig. 4.20. La teoria detras de estos efectos

se explicé en la seccion 2.3.

Reyleigh IR |
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' I
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Fig. 4.20. Respuesta en Frecuencia del Canal Rayleigh (Desvanecimiento Plano)
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4.4.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante

A continuacidbn se muestran los resultados de las pruebas

realizadas con el Método de la Ventana Deslizante como algoritmo

de sincronizacion.
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Fig. 4.21. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-SW en canal

En la Fig. 4.21 podemos notar que los puntos de la constelacion
presentan un esparcimiento ligeramente mayor que en los casos
anteriores. Las multiples trayectorias que toma la sefal para llegar
al receptor y el desvanecimiento Rayleigh producen retardos que

ocasionan los efectos antes mencionados. A pesar de lo antes
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mencionado, se obtuvo un BER = 0 y una SNR cercano al

deseado (13 dB).

Se obtuvo un desplazamiento de trama de 74 y un desplazamiento
de frecuencia de -19.67 Hz, valores similares a los obtenidos con
los otros canales, lo que indica que el algoritmo superd

satisfactoriamente los efectos del canal Rayleigh.

Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante
A continuacidbn se muestran los resultados de las pruebas
realizadas con una variante del Algoritmo de Schmidl y Cox como

algoritmo de sincronizacion.
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Fig. 4.22. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-V en canal Rayleigh
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En la Fig. 4.22 observamos que la constelacidon presenta un
esparcimiento un poco mas notorio en sus puntos que en casos
anteriores, esto debido a lo explicado en la seccién 4.4.1. Sin
embargo, se obtuvo un BER = 0 y una SNR cercana a la deseada

(13.02 dB).

Se obtuvo un desplazamiento de trama de 68 (igual al obtenido
con los otros canales) y un desplazamiento de frecuencia de -35.4
Hz, parecido al obtenido en los casos anteriores, lo que demuestra

el buen desemperfio del algoritmo frente a este tipo de canales.

4.4.3 Gréaficos comparativos

SCA-SW Real =

SCA-SW SCA-SW simulade |G

BER

| 1 1 |
140 160 180 200

1 I | 1
0.0 20 40 6,0 30 100 120
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Fig. 4.23. BER vs SNR en canal Rayleigh con SCA-SW como algoritmo de

sincronizacién
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Fig. 4.24. BER vs SNR en canal Rayleigh con SCA-V como algoritmo de

sincronizacion

Las Figs. 4.23 y 4.24 nos muestran una comparacion entre los
resultados obtenidos en modo simulacion y los resultados
obtenidos utilizando los USRP (reales), para cada uno de los
algoritmos de sincronizacion implementados, en un canal

Rayleigh.

Notamos que nuestros algoritmos tienen un comportamiento
parecido una vez mas, aungue se observa que en ambos casos se
obtuvieron valores de BER en 15 dB. Esto se debe a los efectos
del canal Rayleigh. También se observa que los valores de BER

reales siguen siendo superiores a los simulados.
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Fig. 4.25. Comparacion de BER vs SNR en canal Rayleigh entre los algoritmos
de sincronizacion implementados (celeste y verde) y el algoritmo SCA original

(blanco)

En la Fig. 4.25 observamos una comparaciéon del desempefio
entre los algoritmos implementados y el SCA original. Notamos
que si bien el comportamiento de los algoritmos sigue siendo
parecido, SCA-V nos ofrece mejores resultados que SCA-SW.
Esto se debe a lo explicado en la seccion 4.3.3, y se ilustra de

mejor forma en la siguiente tabla:
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Tabla 4.1. Variabilidad de los datos tomados

SNR BER (FALLAS)

(dB) MUESTRAS SCA SCA-SW SCA-V
12 5 0.006-0.014 (0) 0.008-0.014 (2) 0.008-0.012 (0)
8 5 0.076-0.086 (1) 0.07-0.086 (3) 0.068-0.076 (0)
4 5 0.162-0.186 (2) 0.18 (4) 0.17-0.186(0)

Los datos de la Tabla 4.1 fueron obtenidos utilizando canal Rayleigh.
Esta tabla nos muestra el intervalo de valores de BER obtenido para el
SNR indicado en 5 iteraciones. También se muestra entre paréntesis la
cantidad de iteraciones fallidas, notdndose claramente que SCA-V es el

algoritmo mas preciso.

4.5 Analisis comparativo de BER vs SNR respecto al canal utilizado
En esta seccion analizaremos desde otra perspectiva el impacto que
tiene cada uno de los canales utilizados en cada algoritmo de

sincronizacion.
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4.5.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante

awch g
IsI [/
Desempefic Rayleigh m

BER

1 1 I | 1 I 1 1
0,0 2,0 40 6,0 8,0 100 120 140 160 180 200
SNR (dB)

Fig. 4.26. Comportamiento del algoritmo SCA-SW en los distintos canales

utilizados

En la Fig. 4.26 observamos como el canal utilizado afecta el
desemperio del algoritmo SCA-SW. Notamos que, como es logico,
se obtienen valores de BER mas altos con el canal Rayleigh.
También se observa que el efecto del canal ISI aparenta ser
considerable con calores de SNR bajos, pero que luego se ve

reducido, confirmando lo expuesto en secciones anteriores.



4.5.2 Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante
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Fig. 4.27. Comportamiento del algoritmo SCA-V en los distintos canales

utilizados
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En la Fig. 4.27 observamos como el canal utilizado afecta el

desempefio del algoritmo SCA-V. Una vez mas notamos el

comportamiento similar de ambos algoritmos. En este caso

también se obtuvieron valores mayores de BER con el canal

Rayleigh, teniendo en cuenta que SCA-V es mas preciso en

medios multipaso, como se dijo en secciones anteriores.



148

4.6 Capacidad de los algoritmos para detectar correctamente el inicio
de la trama
En esta seccion compararemos los algoritmos a partir de su capacidad
para detectar el inicio de la trama correctamente. Mostraremos las
métricas de correlacion obtenidas para cada uno de los algoritmos y
realizaremos un analisis comparativo sobre las mismas. Utilizaremos un

SNR deseado de 15 dB.

sca I
sca-sw AN
Metricas SCA-V m

1,2-

- ] I i ] I = o
0 10 20 30 40 50 60 Y0 80 90 100 110 120 130 140 150 160 170 180
d

Fig. 4.28. Métricas de Correlacion obtenidas con canal AWGN para cada uno de los
algoritmos: Schmidl y Cox (blanca), Método de la Ventana Deslizante (amarilla), y

variante de Schmidl y Cox (verde)
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Fig. 4.29. Métricas de Correlacion obtenidas con canal ISI para cada uno de los
algoritmos: Schmidl y Cox (blanca), Método de la Ventana Deslizante (amarilla), y

variante de Schmidl y Cox (verde)
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Fig. 4.30. Métricas de Correlacion obtenidas con canal Rayleigh para cada uno de los
algoritmos: Schmidl y Cox (blanca), Método de la Ventana Deslizante (amarilla), y

variante de Schmidl y Cox (verde)
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El intervalo para el que la métrica de correlacion es maxima es donde se
considera se encuentra el inicio de la trama. Mientras menor sea este

intervalo, mas preciso sera el algoritmo.

En la Figs. 4.28, 4.29 y 4.30, notamos como el Método de la Ventana
Deslizante mejora la métrica del Algoritmo de Schmidl y Cox. Claramente
se observa que el intervalo para el que la métrica es maxima (recuadro

rojo) disminuye al aplicar este método.

La variante del algoritmo de Schmidl y Cox produce un punto maximo en
lugar de un intervalo de métrica maxima. Esto indica que este es el
método mas preciso de los tres, confirmando lo expuesto en secciones

anteriores.

En la Figs. 4.28, 4.29 y 4.30 también se observa que los maximos de las
métricas son los mismos sin importar el canal que se utilice, demostrando

el buen funcionamiento de nuestros algoritmos en cualquier medio.

Sin embargo, estos maximos aparecen 8 unidades mas a la derecha de
los valores obtenidos como desplazamiento de trama en las secciones

4.2, 4.3 y 4.4. Esto se debe a que en ambos casos los algoritmos
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insertan un zero pad de longitud 8 para un correcto funcionamiento (esto
se describio en el Capitulo 3), por lo que al desplazamiento para el que la

métrica es maxima se le debe restar esta cantidad.

4.7 Capacidad de los algoritmos para corregir desplazamientos de
frecuencias
En esta seccién analizaremos los algoritmos a partir de su capacidad
para corregir el desplazamiento de frecuencia. Para esto insertaremos un
desplazamiento de frecuencia artificial de 1 KHz en nuestro sistema (en
el VI top_tx, esto se explico en la seccion 4.1.1), y se debe activar la
correccion del desplazamiento de frecuencia en el VI top_rx (tal como se

explico en la seccidn 4.1.2). Utilizaremos un SNR deseado de 40 dB.
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Fig. 4.32. Constelacion recibida utilizando SCA-V sin correccion del

desplazamiento de frecuencia, en canal AWGN
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Las Figs. 4.31 y 4.32 nos muestran la constelacion recibida si no
activamos la correccion del desplazamiento de frecuencia. Se
aprecia como el desplazamiento de frecuencia de 1KHz
introducido  distorsiona  completamente la  constelacion,
obteniéndose valores altos de BER. También notamos que los
algoritmos calcularon correctamente el desplazamiento de

frecuencia de 1 KHz.
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Fig. 4.33. Constelacion recibida utilizando SCA-SW con correccién del

desplazamiento de frecuencia, en canal AWGN
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En las Figs. 4.33 y 4.34 notamos como al activar la correccion de

desplazamiento de frecuencia se

recibe correctamente

la

constelacion. Ambos algoritmos corrigieron satisfactoriamente

dicho desplazamiento, aunque mantienen el valor calculado de 1

KHz. También se puede apreciar que el SNR calculado por el

receptor aumento.
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Fig. 4.35. BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal AWGN con SCA-SW

como algoritmo de sincronizacion
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Fig. 4.36. BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal AWGN con SCA-V

como algoritmo de sincronizacion

Las Figs. 4.35 y 4.36 nos muestran una comparacion entre los

resultados obtenidos en modo simulacion y los resultados
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obtenidos utilizando los USRP (reales), para cada uno de los

algoritmos de sincronizacion implementados, en un canal AWGN.

Notamos que existe un punto de ruptura (6245 Hz en el caso real)
en el que los algoritmos ya no son capaces de corregir el
desplazamiento de frecuencia. Las graficas solo muestran valores
positivos de desplazamiento de frecuencia, pues en valores
negativos el comportamiento de los algoritmos fue el mismo

(corrigen hasta -6245 Hz).

So6lo mostramos el rango entre 5500 y 7000 Hz para apreciar de
mejor forma los puntos de ruptura, pues la diferencia existente
entre ambos (real y simulado) es de apenas 5 Hz, tanto con SCA-

SW como con SCA-V.
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SCA Real =
sca-swreal NG
Reales sca-vreal N
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Fig. 4.37. Comparacion de BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal
AWGN entre los algoritmos de sincronizaciéon implementados (celeste y verde) y

el algoritmo SCA original (blanco)

En la Fig. 4.37 observamos una comparacion del desempefio
entre los algoritmos implementados y el SCA original. Notamos
que el comportamiento de los algoritmos es idéntico. Esto se debe
a que todos utilizan el algoritmo de Moose en la etapa de

correccion del desplazamiento de frecuencia.



4.7.2 Desempefio en canal Rayleigh
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Fig. 4.38. Constelacion recibida utilizando SCA-SW sin correccion del

desplazamiento de frecuencia, en canal Rayleigh
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Fig. 4.39. Constelacion recibida utilizando SCA-V sin correccion del

desplazamiento de frecuencia, en canal Rayleigh
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Las Figs. 4.38 y 4.39 nos muestran la constelacion recibida si no
activamos la correccion del desplazamiento de frecuencia. Los
resultados son similares a los obtenidos con el canal AWGN. De
igual manera, los algoritmos calcularon correctamente el

desplazamiento de frecuencia de 1 KHz.
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Fig. 4.40. Constelacion recibida utilizando SCA-SW con correccion del

desplazamiento de frecuencia, en canal Rayleigh
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Fig. 4.41. Constelacion recibida utilizando SCA-SW con correccion del

desplazamiento de frecuencia, en canal Rayleigh

En las Figs. 4.40 y 4.41 notamos como al activar la correccion de
desplazamiento de frecuencia se recibe correctamente la
constelacion. Ambos algoritmos lograron corregir  dicho
desplazamiento a pesar de los efectos del canal Rayleigh,

manteniendo el valor calculado de 1 KHz.

Notamos que la constelacidbn recibida presenta un mayor
esparcimiento que con el canal AWGN, y el SNR calculado por el

receptor aumento pero es menor al obtenido con dicho canal.
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Fig. 4.42. BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal Rayleigh con SCA-

SW como algoritmo de sincronizacion
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Fig. 4.43. BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal Rayleigh con SCA-V

como algoritmo de sincronizacion

Las Figs. 4.42 y 4.43 nos muestran una comparacion entre los
resultados obtenidos en modo simulacion y los resultados

obtenidos utilizando los USRP (reales), para cada uno de los



162

algoritmos de sincronizacion implementados, en un canal

Rayleigh.

Notamos que los puntos de ruptura de los algoritmos son iguales a
los obtenidos con el canal AWGN (6245 Hz el real y 6250 Hz el
simulado). Para valores negativos del desplazamiento de
frecuencia (no se muestran en las graficas) se obtuvo un
comportamiento similar. Esto demuestra que el canal Rayleigh no
causo un impacto significativo sobre nuestros algoritmos y sobre el

sistema en general.

SCA Real =
sca-swreal RN
Reales scavrea [N

U_I 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
5500 5600 5700 5800 5900 6000 6100 6200 6300 6400 6500 6600 6700 GEOO 6900 7000

Freq. Offset

Fig. 4.44. Comparacion de BER vs Desplazamiento de Frecuencia en canal
AWGN entre los algoritmos de sincronizacién implementados (celeste y verde) y

el algoritmo SCA original (blanco)
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En la Fig. 4.44 observamos una comparacion del desempefio
entre los algoritmos implementados y el SCA original. Notamos
que el comportamiento de los algoritmos es idéntico, debido a las

razones expuestas en la seccion 4.7.1.

La disminucion del SNR deseado (aumento de la potencia de
ruido) puede causar mas imprecision de los algoritmos conforme
aumenta el desplazamiento de frecuencia, pero el punto de ruptura
seguira siendo el mismo. Esto se da tanto en canal AWGN como
en canal Rayleigh. En ambos casos se consider6 que el punto de
ruptura del algoritmo se da cuando mas de la mitad de las

iteraciones realizadas con este son fallidas (BER = 0.5).

4.8 Desempefio de los algoritmos en un canal multitrayecto real
En esta seccion mostraremos los resultados obtenidos con ambos
algoritmos en un canal multirayecto real. Para generar este canal se
deben colocar las antenas del transmisor y receptor en direcciones

distintas. Se utiliz6 un SNR deseado de 15 dB.
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4.8.1 Algoritmo de Schmidl y Cox: Método de la Ventana Deslizante
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Fig. 4.45. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-SW en canal

multitrayecto real
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Power Delay Profile Magnitude Response Phase Response
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Frequency

Fig. 4.46. Respuesta en Frecuencia del canal multirayecto real utilizando SCA-

SW como algoritmo de sincronizacion
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Signal Constellation Eye Diagram Received Signal
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Fig. 4.47. Perfil de Retardos de Potencia del canal multirayecto real utilizando

SCA-SW como algoritmo de sincronizacion

En la Fig. 4.45 notamos que los puntos de la constelacion
presentan una leve distorsion, similar a la obtenida en los canales
emulados (secciones 4.2, 43 y 4.4). Los valores de
desplazamiento de trama y frecuencia calculados por el algoritmo
son similares a los que se obtuvieron con estos canales. EI SNR

obtenido sigue siendo superior al deseado.

En la Fig. 4.46 notamos los efectos del canal multitrayecto en la
respuesta en frecuencia del canal. Se puede apreciar claramente

la selectividad en frecuencia.
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En la Fig. 4.47 se aprecia los distintos caminos (4) que toma la
sefal para llegar al receptor, siendo el principal el tercero (2E-6),

pues es el que mayor potencia tiene.

4.8.2 Algoritmo de Schmidl y Cox: Variante
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Fig. 4.48. Vista de la constelacion recibida utilizando SCA-V en canal

multitrayecto real
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Fig. 4.49. Respuesta en Frecuencia del canal multirayecto real utilizando SCA-

SW como algoritmo de sincronizacion
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Fig. 4.50. Perfil de Retardos de Potencia del canal multirayecto real utilizando

SCA-SW como algoritmo de sincronizacién
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En la Fig. 4.48 observamos que con este algoritmo los resultados
obtenidos también son parecidos a los que se obtuvieron con los
canales emulados. Los valores de desplazamiento de trama y
frecuencia calculados por el algoritmo son similares a los que se
obtuvieron utilizando estos canales. EI SNR obtenido igualmente

es superior al deseado.

En la Fig. 4.49 notamos los efectos del canal multitrayecto en la
respuesta en frecuencia del canal. Se observa claramente la

existencia de selectividad en frecuencia.

En la Fig. 4.50 se aprecia los distintos caminos (4) que toma la
sefal para llegar al receptor, siendo el principal el primero (0), ya

gue es el que mayor potencia tiene.



CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

Conclusiones

1. Segun los resultados obtenidos, podemos decir que se cumplié con el
objetivo de implementar un algoritmo de sincronizacion eficiente para
OFDM, pues nuestros dos algoritmos implementados tuvieron un gran
desempeio tanto en canal AWGN como en canales multitrayecto (ISI y

Rayleigh).

2. Se comprobo6 que mientras menor es el intervalo de valores maximos de
la métrica de sincronizacién, mas preciso seré el algoritmo, considerando
que la métrica de SCA-V solo posee un maximo y este algoritmo
demostré ser el algoritmo mas preciso. Aunque se obtuvieron valores de
BER parecidos con ambos algoritmos, SCA-V presentd menos fallas al

disminuir el SNR.
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3. Es importante la correccion del desplazamiento de frecuencias, dado que
sin esta etapa los algoritmos fracasaran en medios que provoquen este
efecto, pues se obtendrian valores de BER altos a pesar de que los

algoritmos realicen una correcta deteccion de trama.

4. Se utilizaron con éxito los modulos NI-USRP 2920 para las pruebas y
comparaciones realizadas en el Capitulo 4, logrando mostrar el

funcionamiento de los algoritmos de sincronizacion en un SDR.

Recomendaciones

1. Colocar el transmisor y receptor (USRPs) lo mas cerca posible, para
evitar interferencias del medio (si no se las desea), y para evitar errores
debido a la pequefa longitud y sensibilidad del cable MIMO. Esto ultimo

es muy importante en la implementacién del canal Rayleigh real.

2. Si se desea aumentar la longitud del paquete transmitido (nUmero de
bits), hay que tener en cuenta el tiempo de captura fijado en el sistema,
pues si este es muy pequefio podria perderse informacion y se obtendria

un BER alto.
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3. Al tomar los valores de BER para construir las graficas, se deben hacer
varias pruebas y promediar los resultados, pues para un mismo SNR se

pueden obtener distintos valores de BER.
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ANEXOS



ANEXO 1

GUIA DE USUARIO NI-USRP 2920

Instalacion de Software
Complete los siguientes pasos para instalar el contenido del DVD de software
del controlador del instrumento. Usted debe instalar todo el software que va a

utilizar antes de instalar el dispositivo.

1. Instale los Service Pack mas recientes para su sistema operativo.

2. Compruebe que LabVIEW esta instalado en su sistema antes de instalar
el controlador de instrumentos software.

3. (Opcional) Instale el Modulation Toolkit LabVIEW y otros modulos o
conjuntos de herramientas que va a utilizar con el dispositivo.

4. Inserte el DVD de NI-USRP en la unidad de DVD vy siga las instrucciones
gue aparecen en la ventana de instalacion.

5. Siga las instrucciones de las indicaciones de instalacion. Para obtener
informacion de solucion de problemas, pongase en contacto con el
soporte técnico de NI o visite ni.com / support.

6. (Windows 7/Vista) Los usuarios pueden ver el acceso y mensajes de
seguridad durante la instalacion. Aceptar las indicaciones para completar

la instalacion.



7. Cuando la instalacion finalice, si un cuadro de dialogo le preguntara si

desea reiniciar, apagar o reiniciar mas tarde, seleccione Reiniciar.

Instalacion y Configuracion del Hardware

El dispositivo se conecta a un ordenador mediante una interfaz estandar
Ethernet gigabit. Consulte la documentacion de la interfaz Gigabit Ethernet
para la instalacion y las instrucciones de configuracion. Complete los

siguientes pasos para instalar el dispositivo:

1. Utilice el cable Ethernet para conectar el dispositivo al ordenador. Para
obtener el maximo rendimiento, NI recomienda conectar cada dispositivo
a su propia interfaz dedicada gigabit Ethernet en el ordenador host.

2. Conecte la fuente de alimentacién AC / DC al dispositivo, a continuacion,
conecte la fuente de alimentacidbn a una toma de pared. Windows

reconoce automaticamente el nuevo dispositivo.

Direccion IP por defecto
La direccion IP por defecto para el NI 292x es 192.168.10.2. Usted debe

configurar la interfaz Ethernet de host con una direccion IP estatica en la



misma subred que el dispositivo conectado para permitir la comunicacion,

como se muestra en la siguiente tabla.

Tabla A-1. Direccién IP por defecto

Componente Direccion
Direccion IP de la Fast Ethernet del Host 192.168.10.1
Direccion IP de la Sub Mascara del Host 255.255.255.0
IP del dispositivo USRP 192.168.10.2

Confirmacion de conexion alared
Para confirmar la conexion de red del dispositivo a través de la aplicacion de

NI-USRP Utilities, siga los siguientes pasos:

1. Seleccione Inicio »Todos los programas» Instrumentos »NI-USRP Utilidad
Configuracion Nacional» NI-USRP para abrir la aplicacion NI-USRP
Utilities.

2. Seleccione la ficha Direcciéon IP de Cambio de la utilidad de configuracién.
El dispositivo deberia aparecer en la lista en el lado izquierdo de la ficha,

similar a la Fig. A-1.



P

i NI-USRP Utilities o @ |

| USRP2 5D Card Bumer | N20/NI-252x Image Updater |

Device D | P Address | Type
UHD Device D 192.168.105 usm2 Selected IP Address

Mew IP Address

Change IP Address

Find Devices ‘

Fig. A-1. Confirmacion de conexion a la red

3. Si su dispositivo no aparece, compruebe que el dispositivo esté
encendido y conectado correctamente, haga clic en el boton Buscar
dispositivos para buscar dispositivos USRP. El dispositivo deberia

aparecer en la lista de la parte izquierda de la ficha.

Configuracién de Mdltiples Dispositivos

Puede conectar varios dispositivos de la siguiente manera:

e Mdltiples interfaces de Ethernet-uno para cada interfaz.



e Una sola interfaz de un dispositivo Ethernet conectado a la interfaz, el
dispositivo adicional conectado mediante un cable opcional MIMO.
e Individual Ethernet interfaz de mudltiples dispositivos conectados a un

conmutador no administrado.

Interfaces Ethernet para Multiples Host

Para configurar varios dispositivos conectados a interfaces Gigabit Ethernet
separadas, asignar cada interfaz Ethernet de una subred independiente, y
asignar el dispositivo correspondiente una direccion en la subred, como se

muestra en la tabla siguiente.

Tabla A-2. Configuracion de varios dispositivos conectados a interfaces separadas

Componente Dispositivo 1 Dispositivo 1
Direccion IP de la Fast 192.168.10.1 192.168.11.1
Ethernet del Host
Direccién IP de la Sub 255.255.255.0 | 255.255.255.0
Mascara del Host
IP del dispositivo USRP 192.168.10.2 192.168.11.2

Interfaces Ethernet para un unico Host (MIMO)

Puede configurar varios dispositivos usando una sola interfaz Ethernet host
cuando los dispositivos estan conectados entre si mediante un cable de
MIMO. Asignar a cada dispositivo una direccion IP separada en la subred de

la interfaz Ethernet de host, como se muestra en la tabla siguiente. Conecte



el dispositivo 0 a la interfaz Ethernet y conecte el otro dispositivo mediante un

cable de MIMO al dispositivo 0.

Tabla A-3. Configuracion de varios dispositivos conectados a una sola interface

Componente Direccion
Direccion IP de la Fast Ethernet del 192.168.10.1
Host
Direccion IP de la Sub Mascara del 255.255.255.0
Host
IP del dispositivo USRP Dispositivo 1 | Dispositivo 2
192.168.10.2 | 192.168.10.3

Cambiando la direccion IP

Para cambiar la direccién IP del dispositivo NI 292x, debe conocer la
direccién actual del dispositivo y de la red debe estar configurada como se
describe en la seccién Direccion IP por defecto. Complete los siguientes
pasos para cambiar la direccibn IP mediante la aplicacion NI-USRP

Utilidades:

1. Compruebe que el dispositivo esté encendido y conectado al ordenador
mediante la interfaz Gigabit Ethernet.

2. Seleccione Inicio — Todos los programas — Instrumentos — NI-USRP
Utilidad Configuracion Nacional — NI-USRP para abrir la aplicacion NI-

USRP Utilities.



3. Seleccione la ficha Direccion IP de Cambio de la utilidad de configuracion.
El dispositivo deberia aparecer en la lista de la parte izquierda de la ficha.
Si el dispositivo no esta en la lista, consulte la seccion Conexion de red
Confirmacion.

4. En la lista, seleccione el dispositivo para el que desea cambiar la
direccion IP. La direccion IP del dispositivo que ha seleccionado aparece
en el cuadro de texto Direccion IP seleccionadas. Si tiene varios
dispositivos, compruebe que ha seleccionado el dispositivo correcto.

5. Introduzca la nueva direccion IP para el dispositivo en el cuadro de texto

Direccion IP Nueva. La configuracion debe ser similar a la Fig. A-2.

"% MI-USRP Utilities o] @ /(=23

| USRP2 SD Card Bumer | N2ce/NI-292« Image Updater |

Device ID | IP Address | Type |
UHD Device 0 152.168.10.5 usmp?2 Selected IP Address

|152.1EE.‘ID. 5

Mew IP Address

|152.153.11 o4

Change IP Address

Find Devices ‘

Fig. A-2. Especificacion de nueva direccion IP



6. Haga clic en el boton Cambiar direccion IP o pulse <Intro> para cambiar
la direccion IP.

7. La utilidad de configuracion le pedira que confirme su seleccidén. Haga clic
en Aceptar si su seleccion es correcta, de lo contrario, haga clic en
Cancelar.

8. La utilidad muestra una confirmacion similar a la figura 3 para indicar que

el proceso esta completo.

IF Address Changed to:
192.168.11.4
**Please Power Cyde
Controller==

Fig. A-3. Mensaje de direccion IP cambiada

9. Apague y encienda el equipo para aplicar los cambios.

Paneles frontales y conectores del NI USRP 2920

La siguiente figura muestra el panel frontal del dispositivo NI USRP-2920.
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Fig. A-4. Panel frontal del NI USRP-2920

La siguientes tablas proporcionan informacion acerca de los conectores y

LEDs del panel frontal del NI USRP-2920.

Tabla A-4. Descripcion de los conectores del NI USRP-2920

Conector

Uso

RX1
TX1

Entrada de sefal de RF y terminal de salida. TX1 RX1
es un SMA (f) conector con una impedancia de 50 Q, y
es una entrada de una sola terminal o de salida.

RX2

Terminal de entrada de sefal de RF. RX2 es un
conector SMA (f) con una impedancia de 50 Q, y es un
canal de entrada de una sola terminal.

REF IN

Terminal de entrada para una sefal de referencia
externa para el oscilador local (LO) en el NI USRP-
2920. REF IN es un SMA (f) conector con una
impedancia de 50 Q, y es una referencia de entrada de
una sola terminal. REF EN acepta una sefial de 10
MHz con un rango de 0 dBm a 15 dBm.

PPS IN

Frecuencia del pulso por segundo terminal de entrada
de referencia de temporizacion. EN PPS es un SMA (f)
conector con una impedancia de 50 Q, y es una
entrada de una sola terminal. PPS EN acepta 0 V a 3,3
VTTLYyOV a5V sehnales TTL.

Expansién MIMO

La entrada multiple, salida multiple (MIMO) Puerto de
interfaz de expansién conecta varios dispositivos
USRP usando un cable compatible MIMO.

GB Ethernet

El puerto Ethernet gigabit acepta un conector RJ-45.




POWER

La entrada de corriente acepta un 6 V, 3 Un conector
de alimentacion de CC externa.

Tabla A-5. Descripcion de los LEDs indicadores del NI USRP-2920

LED

Indicacién

Indica el estado de transmision del médulo NI USRP-
2920:

APAGADO -El moédulo no esta transmitiendo datos.
VERDE -El médulo esta transmitiendo datos.

Indica el estado de la conexidn del cable MIMO fisica:

APAGADO-Los dispositivos no estdn conectados
mediante el cable MIMO.

VERDE -Los dispositivos estan conectados mediante
el cable MIMO.

Indica el estado de recepcion del modulo NI USRP-
2920:

APAGADO -El moédulo no estéa recibiendo datos.
VERDE -El médulo esta recibiendo datos.

Indica el estado de firmware del médulo NI USRP-
2920:

APAGADO -El firmware no esta cargado.
VERDE  -Elfirmware se carga.

Indica el estado de bloqueo de referencia del oscilador
local (LO) en el médulo NI USRP-2920:

APAGADO -No hay ninguna sefial de referencia o de la
LO no esta bloqueado en una sefal de referencia.
INTERMITENTE-La LO no esté bloqueado en una
sefal de referencia.

VERDE- EI LO est4 bloqueado a una sefal de
referencia.

Indica el estado de la alimentacién del médulo NI
USRP-2920:

APAGADO -El médulo esta apagado.

VERDE -El mdédulo esta encendido.




ANEXO 2

INTRODUCCION A LABVIEW

¢ Qué es LABVIEW?

LabVIEW constituye un revolucionario sistema de programacion grafica para
aplicaciones que involucren adquisicién, control, andlisis y presentacién de
datos. Las ventajas que proporciona el empleo de LabVIEW se resumen en

las siguientes:

e Se reduce el tiempo de desarrollo de las aplicaciones al menos de 4 a
10 veces, ya que es muy intuitivo y facil de aprender.

e Dota de gran flexibilidad al sistema, permitiendo cambios vy
actualizaciones tanto del hardware como del software.

e Da la posibilidad a los usuarios de crear soluciones completas y
complejas.

e Con un unico sistema de desarrollo se integran las funciones de
adquisicion, andlisis y presentacion de datos.

e El sistema esta dotado de un compilador grafico para lograr la maxima
velocidad de ejecucion posible.

e Tiene la posibilidad de incorporar aplicaciones escritas en otros

lenguajes.



¢,Como trabaja LABVIEW?

Los programas desarrollados mediante LabVIEW se denominan Instrumentos
Virtuales (VIs), porque su apariencia y funcionamiento imitan los de un
instrumento real. Sin embargo son analogos a las funciones creadas con los
lenguajes de programaciéon convencionales. Los VIs tienen una parte
interactiva con el usuario y otra parte de codigo fuente, y aceptan parametros

procedentes de otros VIs.

Todos los Vls tienen un panel frontal y un diagrama de bloques. Las paletas
contienen las opciones que se emplean para crear y modificar los VIs. A
continuacion se procedera a realizar una somera descripcion de estos

conceptos.

A. Panel Frontal

Se trata de la interfaz gréafica del VI con el usuario. Esta interfaz recoge
las entradas procedentes del wusuario y representa las salidas
proporcionadas por el programa. Un panel frontal esta formado por una

serie de botones, pulsadores, potenciémetros, graficos, etc.

Cada uno de ellos puede estar definido como un control o un indicador.

Los primeros sirven para introducir parametros al VI, mientras que los



indicadores se emplean para mostrar los resultados producidos, ya sean

datos adquiridos o resultados de alguna operacion.

"4 Untitied 1 Front Panel | — ——————a AR
File Edit View Project Operate Tools Window Help %
[ 0] [ 15pt Application Font |~ |3~ | o~ | e | [~ |[-] searcn & |[?] i

Fig. A-5. Panel de Control

B. Diagrama de Bloques

El diagrama de bloques constituye el cdédigo fuente del VI. En el
diagrama de bloques es donde se realiza la implementacion del
programa del VI para controlar o realizar cualquier procesado de las

entradas y salidas que se crearon en el panel frontal.



El diagrama de bloques incluye funciones y estructuras integradas en las
librerias que incorpora LabVIEW. En el lenguaje G las funciones vy las
estructuras son nodos elementales. Son analogas a los operadores o

librerias de funciones de los lenguajes convencionales.

Los controles e indicadores que se colocaron previamente en el Panel
Frontal, se materializan en el diagrama de bloques mediante los

terminales. A continuacion se presenta un ejemplo de lo recién citado:

& ntited 1 Block Disgram W (e [ Jotom)
File Edit View Project Operate Tools Window Help }
B ][6 5l = [t somnonror = o e |3 [F

—
1

Fig. A-6. Diagrama de Bloques



C. INSTRUCCIONES USADAS

A continuacion se presenta una tabla con las insrucciones
utilizadas en la implementacion de los Vs (

Tabla A-6. Instrucciones utilizadas

LAZO FOR

Lazo utilizado para realizar la
repeticion de un algoritmo un
namero de veces determinado.

ARRAY SIZE
VI utilizado para calcular el

BTE;I - tamafio de un arreglo.

ARRAY SUBSET
Toma un arreglo como base,

+ he inserta elementos o sub
dor arreglos a partir de un indice
(] especifico

MULTIPLY

;} Multiplica elementos o arreglos

x

COMPLEX CONJUGATE
Saca el conjugado de wun

:'?_,":Hj\) nimero complejo.

ADD ARRAY ELEMENTS

Suma todos los elementos de
un arreglo.




ABSOLUTE VALUE

Saca el valor absoluto de un
elemento.

GREATER

Retorna verdadero si el primer
elemento es mayor que el
segundo elemento caso
contrario retorna falso

SELECT

Seleccién entre un elemento u
otro dependiendo si en la
entrada selectora es verdadero
o falso

SQUARE

Eleva al cuadrado un
elemento.

DIVIDE

7YY VY

Divide dos elementos.

ARRAY MAX & MIN

22
Bl

Retorna el elemento maximo y
minimo de un arreglo o matriz

SEARCH 1D ARRAY

B
o
n

|

|
[

Busca un elemento en un
arreglo unidimensional,
devuelve posicion.

GREATER OR EQUAL

Si el primer elemento es mayor
o igual que el segundo retorna
verdadero, caso contrario
retorna falso.

SUBTRACT

VY

Resta dos elementos.




ANEXO 3
IMPLEMENTACION DEL CANAL RAYLEIGH EN

LABVIEW

El canal Rayleigh no viene implementado en el sistema, por lo que fue
necesario construirlo. A continuacion se presentan los VIs utilizados en su

implementacion.

VI Rayleigh Distribution: En este VI se crea la variable con distribucién

Rayleigh, segun las ecuaciones de las secciones 2.3.2y 2.3.3.

Muestras

ADY|
v GE= 2> =
B
Desviacion Estandar
[}
[ [ [ Rayleigh Output
2> @
] [

Fig. A-7. Diagrama de Bloques del VI Rayleigh Distribution

VI Rayleigh Fading: En este VI se crea el desvanecimiento Rayleigh a partir

de la variable Rayleigh obtenida utilizando el VI Rayleigh Distribution como



SubVI. En la Fig. A-8 notamos que la varianza que se utilizara para crear el
desvanecimiento Rayleigh se obtiene a partir de las varianzas de las
componentes real e imaginaria de la sefial de entrada y de la potencia de

ruido ingresada, teniendo en cuenta el nimero de pasos a utilizar.

B[ True <}
P

Faded Output

.

Fig. A-8. Diagrama de Bloques del VI Rayleigh Fading

VI Add Profile: En este VI se agregan los retardos y las potencias deseados,
con la ayuda del Sub VI Add Delay. Ademas se afiade el desvanecimiento
Rayleigh utilizando el VI Rayleigh Fading como SubVI. El lazo FOR utilizado
nos sirve para crear el ambiente multitrayecto, colocandose un
desvanecimiento Rayleigh distinto para cada paso. El subVI dB to Amplitude

convierte la potencia deseada de dB a Amplitud.
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Fig. A-9. Diagrama de Bloques del VI Add Profile
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Fig. A-10. Diagrama de Bloques del VI Add Delay

La entrada Fs que utiliza el subVI Add Delay (Fig. A-10) es la frecuencia de
muestreo y es el inverso del tiempo de simbolo, el cual se obtiene a partir de

la sefial de entrada, como se muestra en la Fig. A-12.
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Fig. A-11. Diagrama de Bloques del VI dB to Amplitude

VI Rayleigh Channel: Este es el VI principal. Aqui se muestra la sefial a
transmitir y el perfil de retardos de potencia que se afadira, siendo ambos las
entradas del VI Add Profile. Como salida se obtiene la sefial afectada por el

canal Rayleigh. Este VI se coloca dentro del VI Tx_apply_channel.

input complex waveform
ot

[DELY
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1r1E_? -3 Profile
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Fig. A-12. Diagrama de Bloques del VI Rayleigh Channel



ANEXO 4

RECOMENDACION ITU-R M.1225

De esta recomendacion se tomo la siguiente tabla:

Tabla A-7. Pardmetros de Retardo de Ambiente Interior

Channel A Channel B

Relative Average Relative Average Doppler
Tap = gelay power delay  power spectrum
(ns) (dB) (ns) (dB)

1 0 0 0 0 Flat
2 50 -3.0 100 -3.6 Flat
3 110 -10.0 200 —7.2 Flat
4 170 -18.0 300 -10.8 Flat
5 290 -26.0 500 -18.0 Flat
6 310 -32.0 700 -25.2 Flat

En el presente proyecto se utilizo el perfil de retardos correspondiente al
Canal A, sin la linea de vista (primer retardo). No obstante se coloc6é 0 dB a
la potencia del segundo retardo para tener un rayo principal. La potencia
correspondiente al segundo retardo (-3 dB) se asigné al tercero, y asi

sucesivamente, quedando el dltimo retardo con una potencia de -26 dB.



