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3.3. Caracterización de un Canal Inalámbrico . . . . . . . . . . . . . . 32

3.3.1. Dispersión Temporal y Ancho de Banda de Coherencia . . 32
3.3.2. Doppler Spread y Tiempo de Coherencia . . . . . . . . . . 34

3.4. Canal Saleh-Valenzuela . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
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A.1. Representación de Señales en el Espacio de Hilbert . . . . . . . . 84
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Caṕıtulo 1

Introducción

En la última década, uno de los ejes de avance de las telecomunicaciones
fue el desarrollo e instalación de redes inalámbricas de corta distancia. En
ese sentido, las tecnoloǵıas inalámbricas de área personal WPAN (Wireless
Personal Area Network) como Bluetoth fueron desarrolladas con el objetivo
de interconectar sin cables distintos dispositivos a distancias cortas (10-20m)
a velocidades moderadas. Sin embargo, estas tecnoloǵıas presentan aún serias
limitaciones en cuanto a su velocidad de transmisión, autonomı́a de funcio-
namiento y seguridad.

Los sistemas de comunicación que mejoran notablemente estas carac-
teŕısticas son los sistemas de comunicación de ultra banda ancha UWB (Ultra
Wideband). Tales sistemas pueden ser clasificados en su forma más general
como sistemas de altas tasas de transmisión en los cuales la relación entre el
ancho de banda y la frecuencia central es grande.

Los sistemas UWB trabajan con densidades espectrales de potencia muy
bajas. Esto les permite transmitir en bandas de frecuencias licenciadas sin
interferir de manera apreciable con otros sistemas de comunicación en la
misma banda. También se puede pensar en un esquema de comunicaciones
multiusuario, donde distintos usuarios comparten el medio f́ısico. Ésta es una
ventaja muy importante ya que el espectro electromagnético utilizable para
las comunicaciones es un recurso natural escaso, y por lo tanto se debe usar de
la manera más eficiente posible. Por otro lado, el hecho de trabajar con den-
sidades espectrales de potencia bajas minimiza la probabilidad de interceptar
la señal transmitida, brindando seguridad al sistema de comunicaciones.

Los sistemas UWB utilizan un ancho de banda grande y, por lo tanto,
tienen una gran resolución temporal. Esta caracteŕıstica los hace robustos en
canales con múltiples caminos, como los canales en un ambiente interior, ya
que es posible distinguir una gran cantidad de réplicas de la señal transmitida
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2 Introducción

en el receptor. Los sistemas UWB están pensados para una gran cantidad
de aplicaciones de consumo masivo. Pueden ser utilizados en mediciones de
distancia que requieran gran precisión, también para capturar imágenes de
alta resolución, como radar o para redes WPAN, etc.. Como sistemas de
comunicación, UWB fue pensado para dispositivos de bajo consumo (gran
autonomı́a), bajos costos, corto alcance, gran ancho de banda y altas tasas
de datos.

Actualmente existen dos modos de utilizar UWB: el primero está basado
en la transmisión de pulsos modulados de duración muy corta (fracción de
nanosegundo) y se lo conoce como radio impulsivo UWB (I-UWB, Impul-
sive UWB). El segundo modo utiliza la modulación de múltiples portado-
ras OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) de gran ancho de
banda. El sistema es conocido como MC-UWB (Multicarrier UWB) o UWB-
OFDM. El tema de interés de esta tesis se centra en el esquema de múltiples
portadoras. En particular, el problema central de estudio es el de diseño de
algoritmos de sincronización robustos para estos sistemas.

La modulación OFDM divide al ancho de banda disponible en múltiples
subbandas de un ancho de banda muy inferior al disponible. Por lo tanto,
para la mayoŕıa de los casos de interés, cada subbanda tiene un ancho de
banda tal que la respuesta en frecuencia del canal para cada uno de ellos es
aproximadamente constante. O sea esta modulación transforma un canal dis-
persivo en muchos subcanales cuasi ideales o no dispersivos. De este modo se
evita la implementación de complejos y costosos ecualizadores en el dominio
del tiempo.

Además como cada subcanal tiene un ancho de banda muy inferior al
ancho de banda total, el soporte temporal de cada una de las señales que
representan a los śımbolos es mucho más grande que el que tendŕıa una señal
de portadora única con la misma tasa de datos. De este modo OFDM resulta
ser muy robusto en canales con múltiples trayectos y desvanecimientos.

Sin embargo, OFDM es muy sensible a problemas de sincronismo. En
general, el sistema transmisor y receptor están sincronizados a dos relojes
locales independientes. Por otro lado, el canal puede introducir un factor de
fase que vaŕıa con el tiempo. El efecto total genera diversos problemas de
sincronismo. En los sistemas OFDM, el sincronismo afecta la ortogonalidad
de las portadoras, introduciendo interferencia entre los subcanales y entre los
bloques OFDM consecutivos.

En esta tesis se estudia, en primer lugar, la degradación de la performance
de los sistemas UWB-OFDM cuando existe pérdida de sincronismo entre el
transmisor y el receptor. En ese caso se observa que cuando la sincronización
de bloque es errónea, la pérdida de relación señal a ruido en el receptor puede
llegar a ser 6dB.
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Para solucionar estos problemas se estudiaron distintos algoritmos de sin-
cronización. En particular, se trabajó con esquemas que utilizan el prefijo
ćıclico de OFDM y los tonos pilotos. Sin embargo, estos métodos fueron
diseñados para canales AWGN (Additive White Gaussian Noise) y tienen un
desempeño pobre en canales dispersivos. En esta tesis se propone una modi-
ficación a estos algoritmos que permite mejorar su desempeño para canales
dispersivos cuando se conoce su respuesta impulsiva.

Organización del trabajo

La tesis está dividida en cuatro caṕıtulos principales. En el Caṕıtulo 2
se describe el sistema UWB-OFDM sobre el cual se va a trabajar. En este
caṕıtulo se define formalmente una señal UWB y se detalla sus caracteŕısticas
cuando se utiliza la modulación OFDM en ese ancho de banda. Dado que
la transmisión de las señales UWB es a través de canales inalámbricos, se
describen sus particularidades en el Caṕıtulo 3. Los Caṕıtulos 4 y 5 están
dedicados a estudiar el problema de sincronización en estos sistemas. En
el Caṕıtulo 4 se analiza la performance del sistema cuando existen errores
de sincronización. En particular, se obtienen expresiones anaĺıticas de los
śımbolos OFDM en función del error de sincronización de bloque donde se
observa que aparecen factores de atenuación indeseados. En el Caṕıtulo 5 se
analizan distintos algoritmos para resolver el problema de sincronización en
sistemas OFDM. En particular, se propone una nueva solución y se muestra
que el desempeño de este nuevo algoritmo supera al de los sistemas reportados
en la literatura cuando el canal es dispersivo.

Aportes

En esta tesis analizamos el problema de sincronización en sistemas de
comunicaciones UWB-OFDM. Las principales contribuciones de esta tesis se
detallan a continuación.

Desarrollo de un modelo formal:

Se analizó el efecto de los errores de sincronismo sobre el sistema de
comunicaciones UWB-OFDM. Se determinó que los problemas de sin-
cronismo introducen un factor de atenuación desconocido y un término
de interferencia cuyo resultado conjunto es disminuir la relación señal
a ruido en el receptor y degradar el desempeño del sistema de comuni-
caciones..

Se establecieron los requerimientos necesarios sobre los algoritmos de
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sincronización de manera que la pérdida de relación señal a ruido cau-
sada por los errores de sincronización no supere un umbral previamente
determinado.

Análisis de la modulación diferencial en sistemas OFDM:

Notando que los sistemas OFDM son muy sensibles a los problemas de
sincronización, se propone utilizar modulaciones diferenciales conjun-
tamente con OFDM. Se desarrollaron dos esquemas distintos de mo-
dulación diferencial multiportadora. Uno de ellos emplea codificación
diferencial entre subcanales OFDM consecutivos. Un segundo esquema
emplea codificación diferencial dentro de cada subcanal entre bloques
OFDM consecutivos.

Se realizó un análisis comparativo entre las modulaciones diferenciales
y las modulaciones coherentes en un sistema OFDM. Se mostró que
las modulaciones diferenciales son robustas frente a errores de sincro-
nización de bloque, aunque tienen como desventaja una pequeña dis-
minución de la eficiencia espectral del sistema.

Diseño de un nuevo algoritmo de sincronización:

En primer lugar se analizaron diversos algoritmos existentes en la lite-
ratura. Estos algoritmos fueron diseñados para canal AWGN y utilizan
el prefijo ćıclico del bloque OFDM y los tonos pilotos para realizar la
estimación del comienzo del bloque.

Se propuso un nuevo algoritmo de sincronización que, asumiendo cono-
cimiento del canal, supera el desempeño de los algoritmos existentes en
la literatura para canales dispersivos.



Caṕıtulo 2

Sistemas UWB-OFDM

En este caṕıtulo se aborda la modulación de banda ultra ancha en su
modalidad multiportadora UWB-OFDM. Esta modulación tiene por objetivo
transmitir datos a muy altas tasas a través de distancias pequeñas, del orden
de los metros.

En canales inalámbricos es imprescindible utilizar esquemas de trans-
misión con diversidad para lograr que los sistemas de comunicaciones tengan
rendimientos aceptables. Implementar esquemas de diversidad significa trans-
mitir la misma información por distintas v́ıas de comunicación.

Un parámetro t́ıpico de los canales inalámbricos es el ancho de banda
de coherencia. Este parámetro indica que una señal con un ancho de banda
inferior al ancho de banda de coherencia del canal tiene el mismo patrón
de interferencia, constructiva o destructiva, para todas sus componentes de
frecuencia. O sea que todas las componentes frecuenciales de la señal sufren el
mismo desvanecimiento. Por otro lado, bandas de frecuencias separadas por
una cantidad mayor al ancho de banda de coherencia del canal experimentan
desvanecimientos independientes, que no guardan relación entre ellos.

En sistemas UWB, las señales utilizan un gran ancho de banda para poder
explotar distintas v́ıas de comunicación en el dominio de la frecuencia, ya que
el ancho de banda utilizado es muy superior al ancho de banda de coherencia
del canal consiguiendo un sistema de comunicación confiable.

En ĺıneas generales, un aumento en el ancho de banda utilizado es más
efectivo que un aumento de enerǵıa para mejorar la tasa de transmisión. Por
esto es que los sistemas UWB utilizan señales de gran ancho de banda para
transmitir la información.

En este caṕıtulo, en primer lugar se clasifican los sistemas UWB. Se men-
cionan las caracteŕısticas que deben presentar para ser considerados de banda
ultra ancha. En segundo lugar se mencionan las dos modalidades en que pue-
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6 Sistemas UWB-OFDM

den trabajar los sistemas UWB: modulación por pulsos o modulación mul-
tiportadora. Como ya se mencionó anteriormente, en esta tesis se hará hin-
capié en los sistemas multiportadora, por lo que se describe con buen nivel de
detalle la modulación en bloques multiportadora OFDM. Luego se realiza el
cálculo del espectro de una señal OFDM y se muestra un esquema de un sis-
tema de comunicaciones OFDM para su implementación eficiente. Por último
se presenta un sistema completo UWB-OFDM que cumple con el estándar
propuesto por un grupo de trabajo de la IEEE (Institute of Electrical and
Electronics Engineers) [1] y se encuentra dentro de la normativas de la FCC
(Federal Communications Comission) [2].

2.1. Señales UWB

Los sistemas UWB se caracterizan por utilizar señales de gran ancho de
banda. El ancho de banda de una señal UWB se define como

BWUWB = fH − fL,

donde fH y fL son las frecuencias en las cuales la densidad espectral de po-
tencia PSD (Power Spectral Density) de las ondas electromagnéticas emitidas
se reduce en 10dB (Figura 2.1). Por otro lado, la frecuencia central de la señal
transmitida es fc = fL+fH

2 . Entonces, definimos el ancho de banda fraccional
como

γBW =
fH − fL
fH+fL

2

. (2.1)

La FCC se encargó en el año 2002 de definir las señales UWB [2]. Se

fHfL fc

-10dB

BWUW B

Señal UWB

Señal de Banda Angosta

P
S
D

[d
B

m
/
H

z]

Frecuencia [Hz]

Figura 2.1: Comparación de los espectros de una señal de banda angosta y
una señal UWB.



2.1 Señales UWB 7

consideran señales UWB a las señales cuyo ancho de banda es superior a
500MHz o su ancho de banda fraccional supera el 20 %.

Para evitar ambigüedades en la definición de señales UWB, la FCC de-
finió un umbral de frecuencia en 2.5GHz. Para señales de frecuencia cen-
tral superior a 2.5GHz una señal es UWB si su ancho de banda es supe-
rior a 500MHz. Por otro lado, para señales de frecuencia central inferior a
2.5GHz, una señal es considerada UWB si su ancho de banda fraccional cum-
ple γBW > 0,2. Por ejemplo, una señal con un ancho de banda de 2MHz con
frecuencia central menor a 10MHz es considerada UWB.

Los dispositivos UWB fueron pensados para operar de manera simultanea
con otros servicios o sistemas existentes, es decir, en bandas de frecuencias
licenciadas. Por eso, los sistemas UWB deben tolerar interferencias de otros
dispositivos electrónicos, en general de banda angosta, aśı como interferir de
manera despreciable para no degradar la performance de los sistemas con
quienes comparte el medio f́ısico. Entonces, la densidad espectral de poten-
cia de los dispositivos UWB queda limitada a niveles bajos lo cual limita su
rango de operación. Con el propósito de regular los servicios UWB se definie-
ron distintas máscaras espectrales [3] según su utilización: comunicaciones,
radares, sistemas de vigilancia, servicio de imágenes, etc..

Existen dos maneras distintas de modular señales UWB: por pulsos o
utilizando múltiples portadoras. La modulación por pulsos se caracteriza por
la generación de pulsos extremadamente cortos. Este método de generación se
conoce como radio impulsivo I-UWB (Impulsive UWB). Los sistemas I-UWB
utilizan una serie de pulsos en banda base para transportar la información.
Los pulsos tienen una duración de centenas de picosegundos por lo que el
ancho de banda utilizado es del orden de los GHz. La manera como la señal
de información modula estos pulsos puede variar. Los métodos más utilizados
son: modulación por amplitud de pulsos (PAM, Pulse Amplitud Modulation)
y modulación por posición de pulsos (PPM, Pulse Position Modulation). Los
sistemas I-UWB se caracterizan por ser sencillos y simples de implementar
y, por lo tanto, de bajo costo, aunque no es un esquema tan flexible como el
sistema de múltiples portadoras.

La otra alternativa en cuanto al tipo de modulación en sistemas UWB es
la utilización de señales con múltiples portadoras. Un caso especial de estos
sistemas es la modulación OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiple-
xing). El sistema es conocido como MC-UWB (Multicarrier UWB) o UWB-
OFDM. En la sección 2.2 describiremos los sistemas OFDM en detalle.

Con el propósito de crear un estándar y garantizar interoperabilidad entre
dispositivos UWB fabricados por distintas empresas, la IEEE comenzó el pro-
ceso de estandarización UWB formando el grupo IEEE 802.15.3a Task Group
en 2002. Debido a que no hubo un acuerdo final en cuanto a si era conveniente
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utilizar OFDM o modulación por pulsos, se fueron creando distintas organi-
zaciones para lograr un estándar. Algunas de éstas, como Multiband OFDM
Alliance (MBOA)[4], se inclinaron por OFDM y otras por la modulación por
pulsos. Luego MBOA fue absorbida por WiMedia Alliance [5], que es una
coalición liderada por grandes fabricantes de semiconductores como Texas
Instrument, Intel, Philips, AMD, etc.. Estas empresas impulsan la utilización
de la modulación multiportadora OFDM como una solución de banda ultra
ancha porque puede satisfacer sus requerimientos debido a sus propiedades
espectrales y flexibilidad. Finalmente en 2006, la IEEE resolvió disolver el
grupo IEEE 802.15.3a Task Group.

2.1.1. Utilización del Espectro para Señales UWB

En el año 2002 la FCC [2] expidió un documento de regulación del espectro
electromagnético en el cual ubica a los dispositivos UWB en la banda de fre-
cuencias 3.1 -10.6GHz y limita la potencia emitida a -41.30dBm/MHz en los
7.5GHz de ancho de banda. Otros limites en potencia más restrictivos son de
-51.3dBm/MHz para dispositivos en ambientes interiores y -61.3dBm/MHz
para teléfonos móviles en la banda 2 -3.1GHz. La limitación de la potencia
en los dispositivos UWB tiene por objeto reducir la interferencia a los otros
dispositivos que operan en la misma banda de frecuencia para no provocar
una degradación en su funcionamiento sin tener la necesidad de estar varios
metros alejado del transmisor UWB.

Una de las ventajas de OFDM, y por ello es muy flexible, es que tiene
la capacidad de adaptar su espectro según la máscara espectral definida por
la regulación en cada páıs de manera muy sencilla. Además, OFDM es ro-
busta a interferencia de banda angosta, debido al uso de una gran cantidad
de portadoras. Una señal de banda angosta puede interferir sólo una pequeña
cantidad subcanales. En OFDM, las subbandas interferidas pueden ser recu-
peradas utilizando técnicas de corrección de errores tipo FEC (Forward Error
Correction) o aplicando redundancia a través de distintas subbandas de fre-
cuencia. También se puede evitar la interferencia directamente deshabilitando
las subbandas interferidas.

El espectro asignado por la FCC de 7.5GHz es dividido en catorce bandas
de 528MHz cada una [1, 3, 6], como de muestra en la Figura 2.2. Las primeras
doce bandas son agrupadas de a tres formando cuatro grupos y las últimas
dos forman el quinto grupo.

Actualmente, sólo el primer grupo es obligatorio, los otros grupos están
reservados para uso futuro. Dentro de cada banda de 528MHz se utilizan 128
portadoras espaciadas 4.125MHz, como se muestra en la Figura 2.3. Del total
de 128 portadoras, 100 portadoras (ĺıneas llenas) son utilizadas para transmi-
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Grupo 1 Grupo 2 Grupo 3 Grupo 4 Grupo 5

Banda 1 Banda 2 Banda 3 Banda 4 Banda 5 Banda 6 Banda 7 Banda 8 Banda 9 Banda 10 Banda 11 Banda 12 Banda 13 Banda 14

f [MHz]
3432 3960 4488 5016 5544 6072 6600 7128 7656 8184 8712 9240 9768 10296

PSD [W/Hz]

Figura 2.2: Ubicación de las 14 bandas de 528MHz en el rango 3.1GHz-
10.6GHz.

tir śımbolos de información, 12 śımbolos pilotos (ĺınea punteada) conocidos
por el transmisor y el receptor modulan 12 portadoras ubicadas cada 10 tonos
de datos son usados para estimación del canal y sincronización de frecuencia
y fase de portadora y pueden ser utilizados para sincronización de los bloques
OFDM (sección 4.3). Se utilizan 10 tonos de guarda (mostrados en gris), 5 a
cada lado de la banda de 528MHz para evitar interferir a otras bandas con-
tiguas. Finalmente, 6 tonos nulos, incluyendo la componente continua DC,
resultan en un total de 128 tonos o portadoras, un número potencia de 2 para
la eficiente implementación radix-2 de la IFFT y FFT. Las portadoras con
ı́ndice negativo corresponden a las portadoras entre 67 y 127 de manera que
k = (κ)mod(N), κ = −1, . . . ,−61.

Aunque en la actualidad es estándar recomienda utilizar la modulación
QPSK en cada portadora, no se descarta emplear la modulación QAM o mo-
dulaciones diferenciales para aumentar la tasa de transmisión del sistema. En
particular, como veremos en caṕıtulos posteriores, las modulaciones diferen-
ciales son más robustas frente a pérdidas de sincronismo entre el transmisor y
el receptor, un tema de vital importancia en todo sistema de comunicaciones
y más aún en los sistemas OFDM.

Para combatir interferencia, tener la posibilidad de emplear esquemas de
diversidad y soportar de manera simultanea varias redes pequeñas, llamadas
Piconets, UWB-OFDM emplea saltos en frecuencia (FH, Frecuency Hopping).
La Figura 2.4 muestra la utilización de un código TFC (Time Frequency
Code) en el primer grupo de bandas de frecuencias.

En cada salto de frecuencia, el prefijo ćıclico provee inmunidad a la in-
terferencia entre bloques para canales con dispersión temporal τd menor en
60.6ns. Luego hay intervalos de 242.4ns para transmitir los śımbolos OFDM
y finalmente, un tiempo de guarda de 9.5ns provee un tiempo necesario para
que el transmisor y el receptor cambien de banda de frecuencia. Por ello,
el peŕıodo de śımbolo es de 312.5ns y la frecuencia con que se producen los
saltos es de 3.2MHz.
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Figura 2.4: Utilización de un código TFC en el primer grupo de bandas.

En la Tabla 2.1 se resumen los parámetros caracteŕısticos de un sistema
UWB-OFDM.

Parámetro Descripción Valor

W Ancho de banda total 528MHz
∆f Ancho de banda de cada subbanda 4.125MHz
N Cantidad de portadoras totales 128
Nd Cantidad de portadoras para datos 100
Np Cantidad de portadoras pilotos 12
Ng Cantidad de portadoras de guarda 10
Nn Cantidad de portadoras no utilizadas 6
T Peŕıodo FFT/IFFT 242.4ns
Tν Duración del prefijo ćıclico 60.6ns
ν Duración del prefijo ćıclico en muestras 32
Tgf Tiempo de guarda entre bandas de frecuencias 9.5ns
νg Intervalo de guarda en muestras 5
Ts Peŕıodo de śımbolo 312.5ns
Tm Reloj de los conversores DAC/ADC 1.894ns
R Tasas de datos permitidas 53.3-480Mbps

Cuadro 2.1: Parámetros definidos por el estándar UWB-OFDM.

OFDM es la única modulación entre los sistemas UWB que permite intro-
ducir diversidad tanto en la frecuencia como en el tiempo. De esta manera,
al sistema UWB-OFDM puede ser más robusto a canales selectivos en la
frecuencia o con interferencia. La diversidad en el tiempo se consigue codifi-
cando los datos y distribuyendo las palabras de código en distintos intervalos
de tiempo y frecuencia según el código TFC asignado.
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2.2. Sistemas OFDM

La modulación OFDM es relativamente más compleja que la modulación
por pulsos, sin embargo, OFDM presenta varias ventajas y por ello es am-
pliamente utilizada en los sistemas MC-UWB. Las principales ventajas son:
gran eficiencia espectral, robustez en canales con multicaminos, capacidad de
adaptar la distribución de enerǵıa en función de la respuesta en frecuencia
del canal, etc.. Esto último posibilita que el sistema MC-UWB pueda evitar
interferencia de sistemas de banda angosta simplemente no haciendo uso de
las portadoras con mayor interferencia. Además, MC-UWB provee mayor fle-
xibilidad y escalabilidad, pero requiere de señales de control adicionales en la
capa f́ısica y un nivel más de sincronismo, es decir, sincronización de bloque.

En un sistema de comunicación digital, el transmisor env́ıa a intervalos
regulares de tiempo una señal que es seleccionada dentro un conjunto finito
de señales. Cada una de estas señales representa un śımbolo portador de
información. Para poder recuperar la información transmitida, el sistema re-
ceptor determina qué señal, dentro del conjunto finito de señales, fue enviada
por el transmisor.

La señal a la salida del transmisor es conocida como señal modulada y
el dispositivo que asigna una señal a cada śımbolo de información se llama
modulador. En el receptor, el sistema que realiza el proceso inverso, es decir,
decide qué señal fue transmitida en función de la señal recibida y le asigna
un śımbolo es conocido como demodulador.

Una modulación que en los últimos años ha recibido gran atención de la
comunidad cient́ıfica y tecnológica es OFDM . Prueba de esto es la diversidad
de aplicaciones que utilizan esta modulación (redes inalámbricas, transmisión
de video de alta definición, sistemas de banda ancha por ĺıneas telefónicas y
de transmisión de enerǵıa, etc) [7, 8, 9, 10].

2.2.1. Principio de Funcionamiento

El principio fundamental en el que se basa OFDM propuesto por Chang
en 1966 [11] es que el ancho de banda disponible es dividido en una gran
cantidad de bandas mucho más estrechas en las cuales el canal, inalámbrico
o cableado, puede ser considerado no selectivo en frecuencia. En la Figura
2.5 se muestra un sistema de comunicaciones multiportadora.

Cada una de las bandas en que es dividido el ancho de banda total dispo-
nible es llamada subbanda y la porción del canal que cada subbanda ocupa es
llamada subcanal. El hecho que cada subcanal sea no selectivo en frecuencia
significa que los subcanales se comportan como canales ideales no dispersivos.
Es decir que las señales transmitidas en cada subbanda sólo experimentan
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Figura 2.5: Esquema de un sistema de transmisión multiportadora.

una atenuación y un retardo dados por el subcanal pero no sufren distorsión.
O sea que la interferencia entre śımbolos sucesivos en cada subbanda es des-
preciable, por lo cual no es necesario implementar costosos ecualizadores en
el dominio del tiempo, quienes en un sistema convencional tienen la función
de reducir o eliminar la interferencia entre śımbolos.

En el sistema de la Figura 2.5, los datos provenientes de la fuente son
pasados a través de un demultiplexor que divide los datos serie en N canales
en paralelo. Si la fuente de datos genera R bits por segundo, cada subbanda
deberá transmitir en promedio una tasa de datos N veces más chica, es decir,
R/N bits por segundo.

Los datos en cada subbanda modulan un portadora diferente, f0, f1, . . . , fN−1,
y son transmitidos a través del canal como una señal multiportadora. La se-
paración en frecuencia entre subbandas adyacentes es ∆f y el ancho de banda
total del canal W es ocupado por las N subbandas, esto es, W = N∆f .

En el receptor, la señal multiportadora OFDM es demultiplexada en N
subbandas de frecuencia. La información transmitida en cada una de las
subbandas puede ser perfectamente separada debido a que las portadoras
moduladas por los datos son ortogonales y, además, mantienen esta propiedad
luego de pasar por el canal. Las señales en cada una de las subbandas son
convertidas a banda base por un mezclador y un filtro pasa bajos para luego
pasar por el receptor Rxi, donde se decide qué śımbolo fue transmitido. Por
último, la información es multiplexada y combinada mediante un conversor
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paralelo-serie o multiplexor.

En un sistema convencional de transmisión serie [12], los datos modulan
una única portadora ubicada en el centro de la banda de transmisión, fc =
(f0 + fN−1)/2 y la señal modulada ocupa todo el ancho de banda disponible
W . De esta manera, el efecto de un desvanecimiento profundo en el canal
causa una ráfaga de errores, si es que el desvanecimiento se extiende a la
duración de varios bits.

Por el contrario, en un esquema de múltiples portadoras, cada uno de los
śımbolos en cada subbanda tiene una duración N veces mayor a la del sis-
tema convencional serie. Entonces, un desvanecimiento de iguales caracteŕısti-
cas que el anterior sólo afecta una porción del śımbolo OFDM de duración
extendida. De esta manera, el sistema puede recuperar todos los śımbolos
transmitidos en paralelo parcialmente afectados por el desvanecimiento del
canal. Mientras el sistema de transmisión serie exhibe una ráfaga de errores,
el sistema multiportadora comete pocos errores.

En un canal inalámbrico como veremos en el siguiente caṕıtulo, se define
un conjunto de parámetros que lo caracteriza. Uno de esos parámetros es
la dispersión multicamino del canal. La dispersión multicamino o dispersión
temporal (Delay Spread) se define básicamente como el intervalo de tiempo
entre la primera y la última réplica de la señal transmitida que arriba al
receptor. Debido a que el peŕıodo de śımbolo OFDM es N veces superior
al de un sistema convencional serie, la dispersión del canal se hace N veces
menor en términos relativos a la duración de un śımbolo. Esto hace que el
sistema multiportadora sea significativamente menos sensible a la dispersión
del canal que un sistema convencional serie.

La desventaja que presenta el sistema OFDM de la Figura 2.5 es su
complejidad, ya que es necesario implementar un banco de N filtros con
sus respectivos moduladores y demoduladores tanto en el transmisor como
en el receptor. Además todas las portadoras del transmisor y del receptor
deben estar sincronizadas para mantenerse ortogonales entre śı. El sistema
se hace inviable cuando la cantidad de portadoras N es grande.

En lugar de utilizar un banco de filtros, en 1971 Weinstein y Ebert [8] pro-
pusieron emplear la transformada discreta de Fourier DFT (Discrete Fourier
Transform) para realizar la modulación y la demodulación, lo cual reduce
sustancialmente la complejidad de implementación de los modems OFDM.

En el Apéndice A se muestra que las señales moduladas que tienen la
mayor parte su enerǵıa alrededor de una frecuencia portadora pueden ser re-
presentadas por su equivalente banda base. La señal multiportadora OFDM
cumple con ese requisito, por lo cual trabajaremos directamente con el equi-
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valente banda base de la señal multiportadora,

sbb(t) =

N−1∑

k=0

g(t)Skφk(t) 0 ≤ t ≤ T, (2.2)

donde g(t)Sk es el equivalente banda base de la modulación primaria ele-
gida. En el Apéndice B se presentan las señales moduladas pasabanda más
utilizadas en sistemas de comunicaciones OFDM. Alĺı se ve que los śımbolos
Sk son escalares complejos que contienen la información a transmitir y g(t)
es el pulso formador que mejora las caracteŕısticas espectrales de la señal a
transmitir.

La cantidad de funciones ortogonales determinan la dimensión del espacio
de señales. OFDM utiliza N funciones base de distinta frecuencia, con una
separación entre portadoras tal que estas funciones sean ortogonales. Las
funciones base OFDM son exponenciales complejas de soporte T , es decir,

φk(t) = e 2πfkt 0 ≤ t ≤ T, k = 0, . . . , N − 1. (2.3)

Para obtener la mı́nima separación en frecuencia de las portadoras, plantea-
mos la condición de ortogonalidad entre dos portadoras de frecuencias fk y
fl y fases ϕk y ϕl distintas. Las portadoras deben ser ortogonales indepen-
dientemente de sus fases debido a que el śımbolo Sk es en general un número
complejo, por lo cual la fase de la portadora dependerá de la información,
y para cualquier śımbolo se debe preservar la ortogonalidad entre las porta-
doras. Entonces, dos portadoras son ortogonales si el producto interno entre
ellas es nulo, es decir,

< φk(t), φl(t) > =

∫ T

0
φk(t)φ

∗
l (t)dt

= e(ϕk−ϕl)

∫ T

0
e 2πt(fk−fl)dt

=
e(ϕk−ϕl)

 2π(fk − fl)

(

e 2π(fk−fl)T − 1
)

(2.4)

= 0.

Para que (2.4) se anule, el factor de la derecha debe ser nulo. Entonces,

fk − fl =
n

T
, n ∈ Z 6= 0.

Por lo tanto la mı́nima separación entre portadoras es

∆f =
1

T
.
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La modulación OFDM utiliza la mı́nima separación entre portadoras man-
teniendo la ortogonalidad entre ellas para optimizar la eficiencia espectral.
Entonces, las frecuencias portadoras son

fk = k∆f =
k

T
, k = 0, . . . , N − 1. (2.5)

Reemplazando (2.3) y (2.5) en (2.2), la señal modulada multiportadora OFDM
de banda base es

sbb(t) = g(t)

N−1∑

k=0

Ske
 2π k

T
t 0 ≤ t ≤ T. (2.6)

Una gran ventaja de los sistemas OFDM es que pueden ser implementados
de manera completamente digital, transformando la señal discreta en una
señal continua compatible con el canal en la última etapa del transmisor.
Dicha transformación se lleva a cabo por un conversor digital analógico DAC
(Digital to Analog Converter). Siendo (2.6) la señal de tiempo continuo, la
secuencia de muestras que genera esta señal es

sbb(nTm) = g(nTm)

N−1∑

k=0

Ske
 2π k

T
nTm n = 0, . . . , N − 1. (2.7)

donde Tm es el peŕıodo de muestreo y se cumple que Tm = T/N . Sea s̃n =
sbb(nTm) y tomando al pulso g(t) de valor 1/

√
N en el intervalo [0, T ] de

manera que su enerǵıa sea unitaria, la ecuación anterior queda

s̃n =
1√
N

N−1∑

k=0

Ske
 2π

N
kn, n = 0, . . . , N − 1, (2.8)

donde se ve que si se considera a los śımbolos Sk como una secuencia de
longitud N , {Sk, k = 0, . . . , N − 1}, su transformada discreta de Fourier
inversa (IDFT) {s̃n, n = 0, . . . , N − 1} son las muestras de la señal banda
base.

En la Figura 2.6 se muestra un diagrama en bloques simplificado de un
transmisor y un receptor UWB-OFDM. Comenzando por el transmisor, el
modulador toma un conjunto de bits bk generados por la fuente de datos y
le asigna un śımbolo Sk. A continuación, un conversor serie-paralelo agrupa
estos śımbolos en bloques de tamaño N , a los cuales se les computa la IDFT
empleando el algoritmo eficiente IFFT. Un conversor paralelo-serie trans-
forma la salida de la IFFT en una secuencia que, en general, es compleja.
Como veremos más tarde, un prefijo ćıclico es agregado a cada secuencia de
longitud N para hacer al sistema robusto frente a canales con multicamino.
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Los sistemas de comunicaciones UWB transmiten señales pasabanda de
radio frecuencia (RF) y, generalmente, utilizan un modulador en fase y cua-
dratura IQ, de acuerdo a sus siglas en inglés In-fase y Quadrature. Un modu-
lador IQ descompone la secuencia compleja sn que se quiere transmitir en dos
secuencias reales: la parte real sI,n y la parte imaginaria sQ,n de dicha secuen-
cia compleja. Luego de que estas secuencias reales son convertidas a señales
de tiempo continuo por un conversor digital-analógico, estas señales modu-
lan dos portadoras desfasadas 90o, es decir, la portadora en fase cos 2πfct y
la portadora en cuadratura sin 2πfct, ambas de frecuencia portadora fc. La
señal transmitida al canal es la suma de las dos señales moduladas ampli-
ficadas por un amplificador de potencia, tal como se muestra en la Figura
2.6.

En el receptor, en primer lugar la señal recibida es amplificada por un
amplificador de bajo ruido LNA (Low Noise Amplifier) y luego es demodu-
lada a través de dos canales, el canal en fase y el canal en cuadratura. Para
ello, las portadoras cos 2πfct y sin 2πfct trasladan las señales en fase y en
cuadratura a banda base. Ambos canales tienen filtros pasabajos FPB para
eliminar componentes de frecuencia indeseadas producidas por la mezcla de
frecuencias. Los conversores analógico-digital de ambos canales muestrean las
señales de ambos canales y luego, ambas secuencias reales son combinadas
para formar una secuencia compleja. El prefijo ćıclico añadido en el transmi-
sor es removido para que luego la demodulación sea llevada a cabo a través de
la DFT, implementada eficientemente por el algoritmo FFT. Como veremos
más adelante, es necesario incluir un ecualizador en el dominio de la frecuen-
cia (FEQ, según sus siglas en inglés) para deshacer los efectos del canal y
luego tomar las decisiones de cada śımbolo según las regiones de decisión de
las constelaciones transmitidas.

El modulador IQ requiere que la etapa de sincronización del receptor
tenga mayor precisión, y por ello, es más compleja. Esto es porque ante
pequeñas diferencias de fase entre las portadoras IQ generadas localmente
en el receptor y las portadoras de la señal recibida, las señales en fase y
cuadratura interfieren entre śı. La ventaja es que con este modulador la señal
en banda base (2.6) puede ser compleja y, por lo tanto, se pueden utilizar las
N subbandas de frecuencia disponibles para transportar datos sin ninguna
restricción en cuanto a simetŕıa.

En (2.7) asumimos que el pulso formador g(t) era un cajón de altura 1 en
e intervalo [0, T ]. Sin embargo, este pulso puede tener otra forma. De hecho,
de aqúı surge una variante a OFDM llamada WOFDM (Windowed OFDM)
[13].

La señal de tiempo continuo (2.6) es transmitida a través de un canal
inalámbrico lineal, cuya respuesta impulsiva llamaremos hi(t). El ı́ndice i
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indica el instante de tiempo t = iTs en el que se comienza a transmitir
el i-ésimo śımbolo OFDM, donde Ts es el peŕıodo de śımbolo OFDM. Se
asume que el canal no cambia significativamente durante la transmisión de
un śımbolo OFDM. En el siguiente caṕıtulo trataremos en detalle el canal
inalámbrico y sus modelos.

Cuando se transmite el i-ésimo bloque OFDM, la señal recibida es

ri(t) = hi(t) ∗ sbb(t) + wi(t)

donde ∗ es el producto de convolución y wi(t) es ruido blanco Gaussiano
aditivo causado por el ruido térmico en los circuitos electrónicos del receptor.

El efecto dispersivo del canal provoca que los bloques OFDM consecuti-
vos interfieran entre śı. Este fenómeno es conocido como interferencia entre
bloques IBI (Inter-Block Interference), mostrado en la Figura 2.7. El efecto
es similar a la interferencia entre śımbolos en un esquema de una única por-
tadora.

La modulación OFDM elimina el IBI añadiendo un intervalo de guarda
de Tg segundos entre bloques, tal como se muestra en la Figura 2.8. Sea Lh
la longitud del canal medida en cantidad de muestras cada Tm segundos,

IBI i-1 IBI i IBI i+1

Símbolo i-1 Símbolo i Símbolo i+1

IBI i-2

τd

Ts = T

Tx

Rx

Figura 2.7: Un canal dispersivo genera IBI en el receptor cuando los śımbolos
OFDM son transmitidos de manera consecutiva en el transmisor.

Símbolo i-1 Símbolo i Símbolo i+1

Símbolo i-1 Símbolo i Símbolo i+1

T Tg

Ts

Tx

Rx

Figura 2.8: El IBI en el receptor se evita introduciendo un intervalo de guarda
en el transmisor. Técnica de relleno con ceros ZP.
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entonces Lh = ⌊ τdTm
⌋, donde τd es la máxima dispersión temporal del canal.

La longitud del intervalo de guarda Tg se selecciona de manera que Tg ≥ τd,
o en muestras

ν ≥ Lh − 1, (2.9)

donde Tg = νTm. De esta manera el IBI es nulo. Este es el caso conocido
como relleno con ceros ZP (Zero Padding), donde entre śımbolo y śımbolo
se añaden ν ceros de manera que la salida del transmisor es nula entre dos
bloques consecutivos OFDM durante Tg segundos. Esta técnica es empleada
en los sistemas inalámbricos portátiles o con sensores remotos para ahorrar
enerǵıa y prolongar la duración de la bateŕıa de los transmisores.

Otra alternativa es, en lugar de no transmitir nada, transmitir una copia
de las ν últimas muestras de cada śımbolo en cada intervalo de guarda. Esta
técnica es conocida como prefijo ćıclico CP (Cyclic Prefix), mostrada en la
Figura 2.9. En el receptor, las muestras con interferencia son descartadas y
sólo se procesan las N muestras de la parte útil del śımbolo recibido. En el
art́ıculo [14] se discuten las ventajas y desventajas de ambas técnicas.

En ambos casos, al introducir el tiempo de guarda, el peŕıodo de śımbolo
se incrementa a Ts = T + Tg y, por lo tanto, la tasa transmisión de datos
disminuye por un factor de T/Ts = N/(N + ν). Al diseñar el sistema de
comunicaciones se deberá elegir la cantidad de portadoras N lo suficiente-
mente grande en relación a la longitud del canal para que esta pérdida no sea
significativa.

En esta tesis se utilizará la técnica CP. El i-ésimo śımbolo OFDM con
prefijo ćıclico es

s̃N−ν, . . . , s̃N−1
︸ ︷︷ ︸

CP

, s̃0, . . . , s̃N−1
︸ ︷︷ ︸

Información

= s−ν , . . . , s−1, s0, . . . , sN−1. (2.10)

Si trabajamos en tiempo discreto, las muestras del canal son hin = hi(nTm),

CP CP CP

Parte útil Parte útilParte útil

Símbolo i-1 Símbolo i Símbolo i+1

IBI i-1 IBI i IBI i+1IBI i-2

Ts

τd

TTg

Tx

Rx

Figura 2.9: Técnica prefijo ćıclico CP para evitar el IBI en el receptor.
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n = 0, . . . , Lh − 1 y las muestras de la señal recibida son

yin = sin ∗ hin + win =

Lh−1
∑

l=0

hils
i
n−l + win n = −ν, . . . ,N + Lh − 2.

donde hin y win son las muestras del canal y del ruido respectivamente. Como
los bloques OFDM transmitidos tienen simetŕıa circular, siN−n = si−n, n =
1, . . . , ν, la ecuación anterior puede ser expresada por

yin =

Lh−1
∑

l=0

hils
i
(n−l)mod(N) + win n = 0, . . . , N − 1,

= hin ⊛ sin + win n = 0, . . . , N − 1.

donde ⊛ significa convolución circular y las muestras fuera de la ventana
0 ≤ n ≤ N − 1 son descartadas por el receptor.

Aplicando la DFT a ambos miembros de la ecuación anterior tenemos lo
siguiente

Y i
k = H i

kS
i
k +W i

k (2.11)

donde Y i
k = DFT{yin}, H i

k = DFT{hin}, Sik son los śımbolos de información
enviados por el transmisor y W i

k = DFT{win} es ruido blanco Gaussiano
complejo.

Los coeficientes complejos H i
k son las muestras de la respuesta en fre-

cuencia del canal en las portadoras fk = k∆f , k = 0, . . . , N − 1 cuando se
transmite el i-ésimo bloque OFDM.

En (2.11) se ve que no existe interferencia entre bloques ni interferencia
entre subcanales. El canal sólo provoca una atenuación y una rotación de fase
dadas por el subcanal correspondiente H i

k. Entonces, es necesario ecualizar
en el dominio de la frecuencia para que los śımbolos recibidos correspondan
a la misma constelación del transmisor y eliminar la distorsión introducida
por el canal. El dispositivo encargado de realizar esto es conocido como FEQ
(Frequency Equalizer). Tal ecualizador es mucho más simple de implementar
que un ecualizador en el dominio del tiempo ya que consiste en un conjunto de
ganancias complejas. Estos coeficientes complejos son simplemente la inversa
de cada uno de los coeficientes del canal en cada frecuencia portadora. Sea
{Gin, n = 0 · · ·N−1} el conjunto de escalares del FEQ para el i-ésimo bloque,
luego,

Gik = (H i
k)

−1, (2.12)

donde se asume que la respuesta en frecuencia del canal no se anula en nin-
guna portadora. La estimación del canal es cŕıtica para implementar el FEQ
y realizar la detección de los śımbolos.
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Una de las ventajas de las modulaciones multiportadora es que la potencia
en cada subbanda puede ser distribuida en función de las condiciones del
canal en cada subbanda con el objetivo de maximizar la tasa de transmisión
del sistema. A esta distribución de potencias se la conoce como carga del
canal. Existen diferentes algoritmos de carga de canal, quienes determinan
la potencia y la cantidad de información que se puede transmitir en cada
subcanal en función de la probabilidad de error requerida.

Uno de los algoritmos de carga más conocidos es el Water Filling [15]. Este
algoritmo realiza la carga del canal asumiendo que cada subcanal es un canal
con ruido Gaussiano blanco aditivo (AWGN). Además, para considerar las
constelaciones de alfabeto finito, se introduce un gap [16] que tiene en cuenta
la pérdida de tasa de transmisión por el hecho de no utilizar señalización
Gaussiana. El gap es la relación señal a ruido extra necesaria para lograr la
misma tasa de bits y probabilidad de error de un sistema con señalización
Gaussiana en canal AWGN cuando se usan constelaciones con alfabeto finito,
tales como QAM y ADPSK. Éste es función de la señalización o tipo de
modulación utilizada y se lo calcula para cumplir una dada probabilidad de
error.

2.2.2. Espectro de una Señal OFDM

En esta sección vamos a calcular la densidad espectral de potencia PSD
(Power Spectral Density) de la señal multiportadora OFDM. La PSD de una
señal estocástica es la transformada de Fourier de su función de autocorre-
lación. Entonces, primero obtenemos la autocorrelación de la señal OFDM.

Retomando la ecuación (2.6) con g(t) = 1 en el intervalo [0, T ], la señal
de banda base se puede escribir como

sbb(t) =
1√
N

rect

(
t

T

)N−1∑

k=0

Ske
 2π k

T
t, (2.13)

donde

rect

(
t

T

)

=

{
1 t ∈ [0, T ]
0 t /∈ [0, T ]

(2.14)

La autocorrelación de sbb(t) se define como

Rs(τ) = E[sbb(t)s
∗
bb(t+ τ)] (2.15)

donde ∗ significa conjugado y asumimos que la señal sbb(t) es estacionaria
en sentido amplio (ESA), es decir, sbb(t) es un proceso estocástico de media
y varianza constantes e independientes del tiempo y su atiocorrelación sólo
depende de τ .
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Para evitar que el cálculo de la autocorrelación conduzca a resultados no
estacionarios, introducimos un retardo aleatorio T0, con distribución uniforme
en el intervalo [0, T ] y calculamos la autocorrelación sabiendo que E(X) =
EY [E(X/Y )] se cumple para dos variables aleatorias cualesquiera X e Y.
Entonces, la autocorrelación es

Rs(τ) = ET0 [E[sbb(t+ T0)s
∗
bb(t+ τ + T0)/T0]]

=

N−1∑

k=0

N−1∑

l=0

ET0

[

rect

(
t+ T0

T

)

rect

(
t+ τ + T0

T

)]

E(SkS
∗
l )e

 2πl τ
T .

La ecuación anterior se cumple si asumimos que los śımbolos Sk y Sl con
k 6= l son independientes, de media nula y varianza Es(k), i.e.,

E(SkS
∗
l ) = δk lEs(k).

Además, el primer factor es

ET0

[

rect

(
t+ T0

T

)

rect

(
t+ τ + T0

T

)]

=

{

1 − |τ |
T |τ | ≤ T

0 |τ | > T

Finalmente, la expresión de la autocorrelación es

Rs(τ) =
1

N

N−1∑

k=0

Es(k)
(

1 − |τ |
T

)

e 2πk
τ
T |τ | ≤ T, (2.16)

y 0 para otro τ . La densidad espectral de potencia es

Ps(f) = F{Rs(τ)}

=
T 2

N

N−1∑

k=0

Es(k)
[
sinπT (f − fk)

πT (f − fk)

]2

=
T 2

N

N−1∑

k=0

Es(k)sinc2 f − fk
∆f

(2.17)

donde sincx = sinπx/πx y ∆f = T−1. En la Figura 2.10 se muestra la densi-
dad espectral de potencia Ps(f) para tres portadoras con varianza Es(k) = Es
constante.

2.3. Modulación Diferencial

Como se verá en el Caṕıtulo 4 los sistemas OFDM son muy sensibles
frente a pequeñas desincronizaciones. Una manera de hacer más robustos a
estos sistemas es utilizar esquemas de codificación/modulación diferenciales
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Figura 2.10: Densidad espectral de potencia para tres portadoras con carga
Es constante.

tales como ADPSK. La eficiencia espectral de una modulación es la tasa de
bits por unidad de ancho de banda que puede ser transmitida sin interferencia
entre śımbolos utilizando los pulsos de Nyquist [17, 18], no realizables en un
caso práctico. La eficiencia espectral de la modulación ADPSK es inferior a
la de la modulación QAM y, por lo tanto, utilizar la modulación diferencial
en un sistema OFDM provocará una disminución de la tasa de śımbolos del
sistema. Ésta es la desventaja de tener un sistema robusto frente errores de
sincronización.

2.3.1. Modulación ADPSK

Una señal codificada diferencialmente y modulada tanto en amplitud
como en fase permite otro tipo de demodulación en la que no se requiere esti-
mación de la fase de la portadora. Por eso, la demodulación de una señal mo-
dulada en amplitud y fase diferencial ADPSK (Amplitude Differential Phase
Shift Keying) es a menudo considerada no coherente o diferencialmente cohe-
rente [17, 18].

Una señal ADPSK transporta la información en la diferencia de fases de
śımbolos consecutivos aśı como en la amplitud de cada śımbolo. La modu-
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lación ADPSK queda completamente definida con la notación α-A β-DPSK
donde α es la cantidad de niveles o amplitudes de la modulación y β es la
cantidad de fases distintas. De esta manera, la cantidad de śımbolos total de
una constelación α-A β-DPSK es M = αβ. En la Figura 2.11 se muestran
cuatro constelaciones t́ıpicas ADPSK para M = 2, 4, 8 y 16.

Cuando se inicia la transmisión, el sistema ADPSK env́ıa un śımbolo s0
(que no lleva información) para que el receptor lo utilice de referencia de fase.
Luego, el modulador toma bloques de b bits cada peŕıodo de śımbolo y les
asigna un śımbolo ADPSK. bα = log2 α y bβ = log2 β bits son utilizados para
codificar la amplitud y la fase de los śımbolos, donde b = bα + bβ.

La fase del śımbolo que se quiere transmitir θn,m es la suma de la fase
del śımbolo determinado anteriormente θn−1,m y de la fase que representa la
información que se quiere transmitir ψn,m, es decir,

θn,m = θn−1,m + ψn,m, n = 1, 2, . . . m = 1, . . . , β. (2.18)

donde n puede ser el ı́ndice de tiempo, en el caso de una modulación de
portadora única o el ı́ndice de tiempo o frecuencia, en el caso de una mo-
dulación multiportadora OFDM, y m es el ı́ndice de fase los śımbolos de la
constelación ADPSK.

La señal modulada pasabanda ADPSK de portadora única es

sn,m(t) = An,mIg(t) cos(2πfct) −An,mQg(t) sin(2πfct)

m = 1, . . . ,M, (2.19)

donde An,mI y An,mQ son las amplitudes de las portadoras en fase cos(2πfct)
y en cuadratura sin(2πfct) respectivamente y g(t) es el pulso formador de
enerǵıa unitaria. A partir de (A.4) y (A.6), el equivalente banda base de
(2.19) es

sn,m,bb(t) = g(t)

(
An,mI√

2
+ 

An,mQ√
2

)

, (2.20)

ℜℜℜℜ

ℑℑℑℑ

a) b) c) d)

M=2
α=1
β=2

M=4
α=1
β=4

M=8
α=2
β=4

M=16
α=2
β=8

Figura 2.11: Constelaciones ADPSK de distintos valores de M dibujadas en
el plano complejo.
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donde el factor 1/
√

2 hace que la enerǵıa de la señal pasabanda (2.19) y de
la señal de banda base sea la misma siempre que la frecuencia central fc sea
mucho mayor al ancho de banda de la señal pasabanda. Alternativamente, la
ecuación anterior se puede expresar como

sn,m,bb(t) = g(t)Vn,me
 θn,m , (2.21)

donde

Vn,m =

√

A2
n,mI +A2

n,mQ

2
m = 1, . . . , α. n = 1, 2, . . . (2.22)

θn,m = arctan
An,mQ
An,mI

m = 1, . . . , β. n = 1, 2, . . . (2.23)

y la fase θn,m se encuentra codificada diferencialmente tal como lo indica
(2.18).

2.3.2. Demodulación de una Señal ADPSK

Asumiendo que el canal a través del cual son transmitidos los śımbolos es
del tipo flat fading, el canal puede ser representado por un único coeficiente
H. Si trabajamos con el equivalente banda base del canal, H es complejo.
Los śımbolos recibidos se pueden expresar del siguiente modo

rn = He φsn,m + wn

donde φ es una fase desconocida que representa la falta de sincronismo y
wn es una variable aleatoria compleja Gaussiana circularmente simétrica que
modela el ruido térmico en los componentes electrónicos del receptor. En esta
ecuación evitamos escribir la dependencia temporal y el sub́ındice bb de (2.20)
por simplicidad de notación en la representación de los śımbolos ADPSK.

Como parte de la información es transportada en la amplitud de los
śımbolos, en el receptor es necesario estimar el canal. La ventaja de usar
una modulación diferencial es que no es necesario estimar la fase del canal.
El demodulador decide la amplitud y la fase del śımbolo enviado por caminos
separados. Para obtener la fase compara las fases de los śımbolos consecuti-
vos y para obtener la amplitud, luego de dividir por la amplitud del canal,
compara cada śımbolo con el/los umbral/es definido/s por el detector de
máxima verosimilitud. El diagrama en bloques de un demodulador ADPSK
se muestra en la Figura 2.12.

Siendo r′n = rn/|H|, la proyección de r′n sobre r′n−1 nos brinda la variable
de decisión de la fase, esto es,

r′nr
′∗
n−1 = Vn,mVn−1,me

 ψn,m + Vn,me
(θn+φ+∡H)w∗

n−1 +

+Vn−1,me
−(θn−1+φ+∡H)wn + wnw

∗
n−1. (2.24)
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rn r′n
|Ĥ|−1

| � |

arg(r′nr
′∗
n−1)

q−1 (�)∗

V̂n,m

θ̂n,m

Figura 2.12: Esquema de un demodulador ADPSK.

donde ∡H es la fase (desconocida) del canal. En ausencia de ruido, la salida
del comparador de fase es ψn,m independientemente de la fase del canal y la
fase introducida por la desincronización en el receptor φ.

2.3.3. Sistemas OFDM con Modulación Diferencial

Las modulaciones OFDM con codificación diferencial pueden ser imple-
mentadas de dos maneras: una es codificando diferencialmente entre los mis-
mos subcanales de bloques OFDM consecutivos. Otra posibilidad es codificar
diferencialmente entre subcanales adyacentes de un mismo bloque OFDM. La
primera opción requiere que el canal permanezca invariante durante al menos
dos peŕıodos de śımbolo OFDM o vaŕıe lentamente de manera que la referen-
cia de fase de las portadoras no se modifique significativamente en śımbolos
consecutivos. Por otro lado, la segunda opción tiene como desventaja que en
casos de pérdida de sincronismo entre el transmisor y el receptor, la referen-
cia de fase en portadoras consecutivas no es la misma, lo que lleva a una
degradación de la probabilidad de error del sistema.

Sea eθ el error de sincronismo definido como la diferencia entre la esti-
mación del comienzo del bloque OFDM y su posición real, la diferencia entre
las fases de las portadoras adyacentes es función de eθ se puede escribir como

∆ψ = 2π
n+ 1

N
eθ + φn+1 −

(

2π
n

N
eθ + φn

)

=
2π

N
eθ + φn+1 − φn, (2.25)

donde φn es la fase del canal para la n-ésima portadora y eθ se encuentra
normalizado al peŕıodo de muestreo. Mientras se cumpla la condición ∆ψ <<
2π
β , donde β es la cantidad de fases utilizadas por la modulación ADPSK
(sección 2.3.1), este esquema funcionará. Como se puede apreciar en (2.25),
una de las formas de disminuir ∆ψ es aumentando la cantidad de portadoras.
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Si el medio de transmisión vaŕıa lentamente en relación al peŕıodo de
śımbolo OFDM, la mejor opción es la primera, ya que la referencia de fase es
aproximadamente la misma para śımbolos OFDM consecutivos siempre que
no haya cambios significativos en el error de sincronización eθ. Este esquema
sólo requiere estimación de amplitud del canal pero no de fase, lo que dismi-
nuye la complejidad del receptor y posibilita estimar la amplitud del canal
aún cuando se están transmitiendo datos modulados sólo en fase.

Si el canal es tal que su variación temporal no permite aplicar el primer
esquema, o si debido al delay jitter (variación del retardo) en el receptor u
otro factor el error de sincronización vaŕıa rápidamente, la segunda opción
es más adecuada. Se debe notar que frente a la misma variación en el error
de sincronización, el primer caso es más sensible ya que en primer lugar, el
tiempo en que el retardo de sincronización tiene que permanecer constante
es N veces mayor que en el segundo caso. En segundo lugar, como se ve en
(2.25), eθ se encuentra divido por N , por lo tanto influye N veces menos en
la referencia de fase.

Para realizar la carga el canal para una constelación ADPSK es necesario
conocer el gap, definido en la sección 2.2.1. Su cálculo es complicado, ya que la
expresión anaĺıtica de la probabilidad de error es compleja. En este trabajo
se utilizó una aproximación en la cual el gap para ADPSK es 3dB mayor
que el correspondiente a la modulación coherente QAM, donde el cálculo del
gap es sencillo. Cabe señalar que como el gap para ADPSK es mayor que
para QAM, el uso de la modulación diferencial trae como consecuencia una
disminución de la tasa de bit total del sistema OFDM.



Caṕıtulo 3

El Canal Inalámbrico

El canal de comunicaciones es el medio f́ısico a través del cual se propagan
las señales u ondas electromagnéticas transmitidas por el transmisor hacia
el receptor. Existen distintos tipos de canales de comunicación. Los canales
cableados más comunes son los cables bifilares, los cables coaxiales, las fi-
bras ópticas. En el caso de los enlaces de radio frecuencia (RF), los canales
pueden ser la atmósfera, el espacio vaćıo o el aire. En esta tesis trabajare-
mos con canales inalámbricos. En este caṕıtulo analizaremos algunas de las
caracteŕısticas distintivas de los canales aéreos

Existen distintos enfoques para los modelos de canal inalámbrico. Están
los modelos determińısticos y modelos estocásticos o aleatorios. En los mo-
delos determińısticos se describe la interacción de las ondas electromagnéti-
cas en el ambiente de propagación espećıfico de interés. Para esto es ne-
cesario conocer la distribución de los obstáculos, las paredes, los edificios,
veh́ıculos, etc., en algunos casos no disponible. En general, las comunicacio-
nes inalámbricas se desarrollan en bandas de frecuencias elevadas, del orden
de los GHz. En esos casos las longitudes de onda de las señales son del orden
de una fracción de metro, y para calcular el campo electromagnético en el
receptor, la ubicación de los obstáculos y el receptor deben ser conocidas con
una exactitud de una fracción de metro. Por ello, las ecuaciones de Maxwell
son muy complicadas de resolver.

Otro enfoque para modelar el canal inalámbrico es usar modelos estocásti-
cos. Estos tipos de modelos intentan describir el canal de comunicaciones de
manera general, sin tener en cuenta la distribución exacta de los objetos que
se encuentran en el medio de transmisión. Por lo tanto, esta clase de modelos
es útil para una amplia variedad de ambientes. Debido a que los modelos
estocásticos son más flexibles, en la práctica son ampliamente utilizados.

Para modelar un canal inalámbrico se distinguen dos situaciones:

29
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Efectos de gran escala (Large Scale) o efectos macroscópicos.

Efectos de pequeña escala (Small Scale) o efectos microscópicos.

El primero se refiere al impacto que tiene el canal sobre la señal trans-
mitida a grandes distancias, por ejemplo, del orden del tamaño de la celda
de un sistema de telefońıa celular o el ambiente en el que se encuentran el
transmisor y el receptor. Estos efectos incluyen sólo los efectos de atenuación
en promedio debido a la distancia y a los objetos que se encuentran en el
medio de propagación de la señal.

El segundo se refiere al cambio de atenuación de la señal en el receptor
en pequeñas distancias del orden de la longitud de onda de las ondas elec-
tromagnéticas transmitidas. En un canal inalámbrico, la señal en el receptor
está compuesta por múltiples réplicas de la señal transmitida que viaja por
diferentes caminos entre el transmisor y el receptor. Las distintas réplicas se
pueden sumar constructiva y destructivamente y de ello depende la amplitud
de la señal en el receptor.

En este capitulo, en primer lugar, comentamos los cuidados que se deben
tener al momento de plantear un modelo del medio f́ısico para sistema de
banda ultra ancha. En segundo lugar, presentamos un modelo general de
pequeña escala para los canales inalámbricos. Luego introducimos los cuatro
parámetros básicos para la caracterización de un canal inalámbrico, es decir,
dispersión temporal, ancho de banda de coherencia, dispersión Doppler y
el tiempo de coherencia. A continuación, presentamos el modelo espećıfico
para canales UWB y, finalmente, mostramos un ejemplo completo del canal
utilizado en los caṕıtulos posteriores.

3.1. Particularidades de los Canales UWB

Los sistemas tradicionales asumen que los coeficientes de difracción, ate-
nuación y absorción de los materiales son constantes en la banda de frecuencia
de interés. Por lo tanto, la atenuación de gran escala es función de la distancia
(path loss) pero es independiente de la frecuencia.

Los sistemas de banda angosta se caracterizan por tener una tasa de ancho
de banda γBW < 0,01, que es la relación entre el ancho de banda de la señal y
su frecuencia portadora según vimos en 2.1. Para dichos sistemas las hipótesis
mencionadas en el párrafo anterior se verifican, pero para sistemas UWB ya
no y hay que analizar cómo influyen en los distintos medios de propagación.

Además, los sistemas de banda angosta suelen incluir en el cálculo de la
pérdida de camino los efectos de las antenas tales como la apertura efectiva,
ganancia, etc. Esto es aceptable en sistemas de banda angosta pero no en
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UWB, donde los efectos de la antena vaŕıan con la frecuencia en el ancho de
banda de interés.

Desde el punto de vista de los efectos de pequeña escala varias hipótesis
dejan de ser válidas cuando pasamos de sistemas de banda angosta a siste-
mas de banda ancha. Los modelos del canal asumen que la señal recibida es
la suma de réplicas de la señal transmitida con distintos retardos y atenua-
ciones. La interacción entre las réplicas provoca desvanecimiento de la señal
recibida y selectividad en la frecuencia. Sin embargo, se asume que las co-
pias individuales de la señal transmitida no sufren distorsión. En los sistemas
UWB, esta afirmación puede no ser cierta.

3.2. Efectos de Pequeña Escala

Los modelos microscópicos del canal inalámbrico permiten diseñar la ar-
quitectura del sistema de comunicaciones, incluso definir los parámetros fun-
damentales de la modulación que se va a utilizar de manera de poder im-
plementar técnicas de diversidad y diseñar un sistema confiable. Por otro
lado, tener un modelo microscópico del canal inalámbrico permite evaluar el
desempeño del sistema de comunicaciones.

Tı́picamente, el canal microscópico es modelado con un filtro lineal va-
riante en el tiempo LTV (Linear Time Variant) [19]. El modelo que vamos
a presentar asume que la señal transmitida se propaga a través de múltiples
trayectos, que surgen de reflexiones en distintos objetos en el ambiente de
propagación. Aplicando el principio de superposición y asumiendo que las
atenuaciones y los retardos no dependen de la frecuencia, la señal recibida
puede ser expresada por

y(t) =

L(t)−1
∑

i=0

ai(t)x(t− τi(t)), (3.1)

donde L(t) es la cantidad de caminos o trayectos y ai(t) y τi(t) son, respectiva-
mente, la amplitud y el retardo del i-ésimo camino del canal. La dependencia
temporal de estos parámetros indican que el canal vaŕıa en función del tiempo
debido al movimiento del transmisor, del receptor o de los objetos o personas
que se encuentran en el ambiente. El efecto Doppler consiste en la variación
de la frecuencia de la señal recibida debido a que el transmisor se encuentra
en movimiento respecto del receptor y produce que el canal cambie en el
tiempo.

La ecuación (3.1) describe una relación lineal entre la entrada y la salida
del sistema. Luego, el canal puede ser descripto por h(τ, t), es decir, la res-
puesta en el tiempo t a un impulso transmitido en el tiempo t− τ . Entonces,
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(3.1) se puede expresar por

y(t) =

∫ +∞

−∞
h(τ, t)x(t − τ)dτ (3.2)

donde

h(τ, t) =

L(t)−1
∑

i=0

ai(t)δ(τ − τi(t)), (3.3)

Si el canal no cambia o lo hace de manera despreciable durante el intervalo
de tiempo de interés, tal como el tiempo de śımbolo, el canal se comporta
en un filtro lineal invariante en el tiempo LTI (Linear Time Invariant) cuya
respuesta impulsiva es

h(τ) =

L−1∑

i=0

aiδ(τ − τi). (3.4)

Para el canal LTV, es posible definir la respuesta en frecuencia variante
en el tiempo

H(f, t) = Fτ{h(τ, t)}

=

∫ +∞

−∞
h(τ, t)e− 2πfτdτ

=

L(t)−1
∑

i=0

ai(t)e
− 2πfτi(t). (3.5)

3.3. Caracterización de un Canal Inalámbrico

A continuación definimos cuatro parámetros fundamentales de un canal
inalámbrico: la dispersión temporal, el ancho de banda de coherencia, la dis-
persión Doppler y el tiempo de coherencia. En función de ellos es posible
analizar y diseñar el sistema de comunicaciones.

3.3.1. Dispersión Temporal y Ancho de Banda de Coherencia

En la sección anterior vimos que la señal recibida en un canal inalámbrico
puede ser modelada como la suma de réplicas de la señal transmitida con
distintos retardos. La dispersión temporal de un canal inalámbrico se define
como el intervalo de tiempo entre el arribo de la primera y la última réplica
de la señal transmitida, teniendo en cuenta sólo las réplicas con enerǵıa sig-
nificativa. Es decir,

τd(t) = máx
i,j

|τi(t) − τj(t)| . (3.6)
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Esta definición es un tanto imprecisa, ya que no está claro qué significa que
una replica de la señal transmitida tenga enerǵıa significativa. Para evitar
esta ambigüedad, en la práctica se utiliza el valor eficaz de la dispersión
temporal dado por

τrms(t) =

√
∑

i a
2
i (t)τ

2
i (t)

∑

i a
2
i (t)

− τ2
m(t), (3.7)

donde τm es el retardo medio del canal (mean exess delay en inglés) y se
define como

τm(t) =

∑

i a
2
i (t)τi(t)

∑

i a
2
i (t)

. (3.8)

Retomando (3.5), la diferencia de fase de dos caminos i y j es 2πf(τi(t) −
τj(t)). Esto es lo que causa el desvanecimiento selectivo en frecuencia. Cuando
la frecuencia f vaŕıa en una cantidad del orden de 1

τd
, la fase de la respuesta en

frecuencia del canal cambia significativamente. Entonces el ancho de banda
de coherencia queda definido por

Wc ≃
1

2τd
(3.9)

y nos da un orden de magnitud de cuanto deben estar separadas dos bandas
de frecuencia para que sus desvanecimientos sean independientes.

Cuando el ancho de banda de una señal es considerablemente menor a
Wc, se dice que el canal tiene desvanecimiento plano (Flat Fading). En el
caso opuesto, cuando el ancho de banda de la señal de información es mucho
mayor a Wc, se dice que el canal es selectivo en frecuencia.

Los sistemas de comunicación UWB están pensados para operar a distan-
cias cortas (d < 10m). Por lo tanto la diferencia de caminos es del orden de
los metros y, en consecuencia, τd es del orden de las decenas de nanosegundos.
Cabe destacar que aunque las amplitudes y los retardos del canal vaŕıan con
el tiempo, estas variaciones son lentas (del orden de los segundos) respecto
a la dispersión temporal del canal. Entonces, la dispersión temporal también
vaŕıa lentamente y, por lo tanto, la variación temporal de los parámetros del
canal no tiene influencia sobre el ancho de banda de coherencia.

Ejemplo 1 Cálculo de Wc para un canal LOS En un canal donde existe
un camino directo entre el transmisor y el receptor conocido como Line of
Sight (LOS, según sus siglas en inglés) con las caracteŕısticas dadas por el
comité de evaluación del canal UWB de la IEEE [20], la dispersión temporal
es τrms = 5ns. Utilizando (3.9), el ancho de banda de coherencia es Wc ≃
100MHz.
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Del ejemplo anterior podemos extraer una conclusión importante para los sis-
temas UWB. Para que los desvanecimientos en dos subcanales de frecuencia
distinta sean independientes, estos deben estar separados en una cantidad del
orden de 100MHz, lo cual justifica los 528MHz de ancho de banda utilizados
en un sistema UWB. De esta manera los sistemas UWB pueden implementar
técnicas de diversidad en el dominio de la frecuencia donde los śımbolos en el
transmisor son codificados y distribuidos en subcanales que experimenten des-
vanecimientos independientes, lo cual mejora sustancialmente el desempeño
de los sistemas de comunicaciones en canales con desvanecimiento.

3.3.2. Doppler Spread y Tiempo de Coherencia

Los canales inalámbricos, en general, vaŕıan con el tiempo debido al movi-
miento del transmisor, del receptor o de la geometŕıa del ambiente de propa-
gación, sean personas u objetos. La caracterización de la variación del canal
es muy importante al momento de definir la arquitectura del sistema de co-
municaciones. Dos parámetros, la dispersión Doppler(Doppler Spread) en el
dominio de la frecuencia y el tiempo de coherencia en el dominio del tiempo,
caracterizan la rapidez con la que vaŕıan dichos canales. La dispersión Dop-
pler de un canal inalámbrico se produce por el movimiento del transmisor,
del receptor o de los objetos o personas que se encuentran en el ambiente de
propagación. Es decir que el canal vaŕıa en el tiempo exclusivamente debido
al efecto Doppler.

La dispersión Doppler es función de la frecuencia portadora fc y de la
velocidad relativa ∆vi(t) con que se mueven el transmisor, el receptor y los
objetos y se define como

Ds = máx
i

fc
c

∆vi(t), (3.10)

donde c es la velocidad de la luz en el vaćıo. Si el canal varia rápidamente,
Ds es grande (relativo al ancho de banda de los datos).

El intervalo de tiempo en la cual la respuesta impulsiva del canal no pre-
senta variaciones significativas se denomina tiempo de coherencia Tc. Dicho de
otra manera, el tiempo de coherencia indica el intervalo de tiempo que tiene
que trascurrir para que los desvanecimientos del canal sean independientes.
Tc es inversamente proporcional a la dispersión Doppler,

Tc =
1

4Ds
. (3.11)

El factor 1
4 es sumamente arbitrario y vaŕıa según el autor que aborde el

tema. Por ello el tiempo de coherencia, al igual que el ancho de banda de
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coherencia, debe ser tomado como un orden de magnitud y no como una
cantidad exacta.

Para poder implementar técnicas de diversidad temporal es imprescindi-
ble conocer el tiempo de coherencia del canal inalámbrico. La diversidad en
el dominio del tiempo puede ser obtenida mediante codificación y entremez-
clado (interleaving). La información es codificada y dispersada en el tiempo
sobre varios peŕıodos de coherencia de manera que diferentes partes de una
misma palabra de código experimenten desvanecimientos independientes. El
intervalo de tiempo TI durante el cual se hace el interleaving depende de dos
parámetros: el tiempo de coherencia del canal Tc y la máxima latencia que
la aplicación puede tolerar TLmax . Entonces, Tc ≪ TI < TLmáx

.

Ejemplo 2 Cálculo de la dispersión Doppler Tal como lo indica (3.10)
el desplazamiento Doppler es función de la frecuencia. En consecuencia, las
subbandas de frecuencia de una señal multiportadora sufren distintos despla-
zamientos Doppler. En el caso de UWB, la velocidad relativa con que cambia
el canal interior es baja (del orden de 1m/s) y aunque el ancho de banda
sea muy grande (fH − fL=528MHz) la diferencia de desplazamientos Dop-
pler ∆Dd que experimentan las subbandas de los extremos es despreciable,
∆Dd = (fH − fL)v/c ≃ 2Hz. O sea que podemos considerar que todas las
subbandas sufren el mismo desplazamiento Doppler y calcular la dispersión
Doppler para la frecuencia central fc. Por ejemplo, si consideramos la pri-
mera banda de frecuencias de la Figura 2.2, fc = 3432MHz, la dispersión
Doppler es Ds = fc

∆v
c ≃ 22Hz. Usando (3.11), el tiempo de coherencia para

un canal UWB es del orden de Tc ≃ 10ms.

En relación a su variación, los canales inalámbricos son clasificados como
Fast Fading o Slow Fading (con desvanecimiento rápido o lento). Un canal
es Fast Fading si el tiempo de coherencia es mucho menor que peŕıodo del
śımbolo T . En cambio, el canal es Slow Fading si el periodo de śımbolo es
mucho menor al tiempo de coherencia del canal. En la Tabla 3.1 se resumen
los distintos tipos de canales inalámbricos.

Tipo de canal Caracteŕıstica

Flat Fading W ≪Wc

Selectivo en Frecuencia W ≫Wc

Fast Fading T ≫ Tc
Slow Fading T ≪ Tc

Subdispersivo Tc ≫ τd o WcTc ≫ 1

Cuadro 3.1: Parámetros fundamentales de un canal inalámbrico.
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3.4. Canal Saleh-Valenzuela

Uno de los modelos estocásticos más utilizados para canales interiores
UWB es el modelo de Saleh-Valenzuela [21]. Este modelo se aplica a canales
NLOS, aunque agregando la componente del camino directo también puede
ser utilizado en canales LOS [22].

El modelo Saleh-Valenzuela modifica la respuesta impulsiva (3.3) asu-
miendo que los caminos o trayectos arriban al receptor en grupos. El modelo
de la respuesta impulsiva es

h(τ, t) =

K−1∑

k=0

L−1∑

l=0

ak,lδ(t− Tk − τk,l), (3.12)

donde L es la cantidad de caminos por grupo, K es la cantidad de grupos, Tk,
τk,l y ak,l son variables aleatorias que describen respectivamente, el retardo
del k-ésimo grupo y el retardo y la amplitud del l-ésimo camino del k-ésimo
grupo. La variación temporal del canal está impĺıcita en la definición de los
retardos Tk y τk,l como variables aleatorias.

Se asume que tanto los grupos de caminos como los caminos dentro de
cada grupo arriban según un proceso de Poisson. Es decir que los interva-
los entre dos arribos consecutivos están distribuidos exponencialmente. Defi-
niendo dos nuevas variables aleatorias, ∆T = Tk − Tk−1 y ∆τ = τk,l− τk,l−1,
sus funciones de densidad de probabilidad son,

f∆T (∆t) = Λ e−Λ ∆t ∆t ≥ 0 (3.13)

y
f∆τ (∆t) = λ e−λ∆t ∆t ≥ 0 (3.14)

donde Λ es el número medio de grupos por unidad de tiempo y λ es el número
medio de caminos en cada grupo por unidad de tiempo. O sea que el tiempo
medio entre dos grupos consecutivos es µ∆T = 1

Λ y el tiempo medio entre dos
caminos consecutivos de un mismo grupo es µ∆τ = 1

λ .

En cuanto a las amplitudes ak,l, se asume que la enerǵıa promedio de los
grupos y de los caminos dentro de cada grupo decae exponencialmente. El
perfil de enerǵıa (EDP, de acuerdo a sus siglas en inglés) del canal se obtiene
a partir de la enerǵıa promedio de cada retardo. Para un camino con retardo
Tk + τk,l, la enerǵıa promedio de dicho retardo es

EDP(τ) = a2
k,l = a2

0,0 e
−

Tk
Γ e

−
τk,l

γ , (3.15)

donde a2
0,0 es el valor esperado de la enerǵıa del primer camino que arriba

al receptor y Γ y γ son, respectivamente, las constantes de tiempo con que
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decae la enerǵıa de los grupos y de los caminos en cada grupo. Entonces, se
asume que la amplitud de cada camino es una variable aleatoria cuya media
vaŕıa con el tiempo de retardo según una ley exponencial.

En el modelo original la distribución de las amplitudes es Rayleigh. En
sistemas de banda ancha donde los caminos no pueden ser resueltos y varios
caminos contribuyen a un mismo coeficiente esta hipótesis es válida, ya que
es posible aplicar el teorema central del ĺımite. Pero para sistemas de banda
ultra ancha UWB, la resolución temporal es mucho mayor, cada coeficiente
se debe a la contribución de pocos caminos y la distribución deja de ser
Rayleigh. Se ha encontrado que las distribuciones log-normal y Nakagami
proveen un mejor ajuste [22].

Entonces, el uso de variables aleatorias log-normales es conveniente para
modelar las amplitudes de los grupos aśı como las amplitudes de los caminos
dentro de cada grupo. Esto sugiere utilizar dos variables aleatorias indepen-
dientes para representar las amplitudes de los grupos y de los caminos dentro
de los grupos,

ak,l = pk,l 10
(µk,l+ξk+ζk,l)/20 (3.16)

donde pk,l es una variable aleatoria Bernouli que toma valores +1 y −1 con
probabilidad 1

2 y representa la polaridad del pulso,

µk,l =
20 ln |a0,0| − 10Tk/Γ − 10 τk,l/γ

ln 10
−

(σ2
ξ + σ2

ζ ) ln 10

20
(3.17)

y
ξk ∼ N (0, σ2

ξ ) , ζk,l ∼ N (0, σ2
ζ ). (3.18)

En el modelo (3.12), la enerǵıa total del canal es normalizada y se agrega
una variable aleatoria X con distribución log-normal para representar el
efecto de gran escala conocido como shadowing, descripto en el Apéndice
C, que produce variaciones en la ganancia global del canal. Entonces, los
coeficientes ak,l cumplen

K−1∑

k=0

L−1∑

l=0

|ak,l|2 = 1

y el modelo completo del canal es

h(τ, t) = X

K−1∑

k=0

L−1∑

l=0

ak,lδ(t− Tk − τk,l), (3.19)

donde
X = 10g/20,

siendo
g ∼ N (µg, σ

2
g).
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El valor µg depende de loa ganancia total de multicamino G, definida en el
Apéndice C, que a su vez es función del ambiente de propagación y de la
distancia entre el transmisor y el receptor.

µg =
10 lnG

ln 10
− σ2

g

ln 10

20
.

La varianza σ2
g también es un parámetro caracteŕıstico del medio de pro-

pagación y es obtenido mediante mediciones.

3.5. Ejemplo de un Canal Inalámbrico UWB

En esta sección se muestra el canal inalámbrico que se empleará en los
caṕıtulos posteriores para evaluar el desempeño de los sistemas de banda ul-
tra ancha. En [20] el grupo de trabajo de la IEEE recomienda valores para los
parámetros Λ, λ, Γ, γ, σξ, σζ y σg del modelo definidos en la sección anterior
basados en distintas mediciones efectuadas en diversos ambientes. Los mo-
delos del canal propuesto consideran cuatro escenarios posibles: LOS 0-4m,
NLOS 0-4m, NLOS 6-10m y NLOS extremo, donde LOS es, según sus siglas
en ingles, un canal con vista directa entre el transmisor y el receptor y NLOS
define un canal donde entre el transmisor y el receptor existen obstáculos que
no permiten un camino directo. En particular, en esta tesis trabajaremos con
el modelo LOS cuya dispersión temporal es de τrms =5ns. En la Tabla 3.2 se
muestran los parámetros para este canal.

Parámetro Descripción Valor

Λ Tasa de arribos de los grupos 0.0233 1/ns
λ Tasa de arribos de los caminos 2.5 1/ns
Γ Cte. de tiempo de grupos 7.1ns
γ Cte. de tiempo de caminos 4.3ns
σξ Desv́ıo estándar de las amplitudes de los grupos 3.39
σζ Desv́ıo estándar de las amplitudes de los caminos 3.39
σg Desv́ıo estándar del shadowing 3
G Ganancia multicamino del canal 1

Cuadro 3.2: Parámetros del modelo Saleh-Valenzuela en un ambiente LOS
0-4m [20].

Utilizando este modelo, las principales caracteŕısticas del canal coinciden
con las mediciones y se resumen en la Tabla 3.3.

En las Figuras 3.1 y 3.2 se muestran la respuesta impulsiva y la densidad
espectral de enerǵıa (ESD, según las siglas en inglés) del canal para cuatro
realizaciones distintas. Cabe señalar que la respuesta impulsiva se obtiene
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Caracteŕıstica Descripción Valor

τm Mean excess delay 5.1ns
τrms Dispersión temporal 5.0ns

Ec Enerǵıa media del canal -0.4dB
σEc Desv́ıo estándar de la enerǵıa del canal 2.9

Np10dB
Número de caminos (10dB) 12.5

Np85 %
Número de caminos (85%) 20.8

Cuadro 3.3: Caracteŕısticas del canal para el modelo de Saleh-Valenzuela en
un ambiente LOS [20].

directamente del modelo presentado en la sección anterior, ecuación (3.12),
y que la ESD de cada realización es calculada utilizando (3.5) a través de la
siguiente expresión,

ESD(f)(i) = |H(i)(f)|2, (3.20)

donde el supeŕındice i indica la realización del canal. En los gráficos de la
Figura 3.2 se puede ver cuánto cambia el canal de una realización a otra, es
decir, el efecto de desvanecimiento en frecuencia que experimenta el canal.
Esta variaciones son de más de 20dB en algunos casos. Luego, en la Figura
3.3 se muestra la densidad espectral de enerǵıa del proceso aleatorio que
modela al canal. Ésta es calculada promediando las densidades espectrales
de enerǵıa de cada una de las realizaciones, es decir,

ESD(f) =

M∑

i=1

ESD(f)(i) =

M∑

i=1

|H(i)(f)|2, (3.21)

donde M es la cantidad de realizaciones del proceso aleatorio. En la figura
se promediarion 500 realizaciones del canal. Se ve que el espectro aqúı es
mucho más suave comparado con la densidad espectral de enerǵıa de cada
realización, ya que se trata de un promedio. Aqúı toda la banda de frecuencias
se encuentra en el rango 0.5 -1.3dB.

Por último, en la Figura 3.4 se muestra el perfil de enerǵıa del canal en
función del tiempo de arribo τ de los caminos, dado por (3.15).
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Figura 3.1: Respuestas impulsivas pertenecientes cuatro realizaciones del ca-
nal UWB.
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Figura 3.2: Densidades espectrales de enerǵıa de cuatro realizaciones del canal
UWB.
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Figura 3.3: Densidad espectral de enerǵıa del canal UWB considerando M =
500 realizaciones del canal.

0 10 20 30 40 50 60 70 80
−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

E
D

P
(τ

)
[d

B
]

Retardo τ [ns]

Figura 3.4: Perfil de enerǵıa del canal UWB en función del retardo.
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Caṕıtulo 4

Sincronización de Sistemas

UWB-OFDM

En un sistema de comunicaciones la generación de las señales portadoras
y de los relojes, tanto en el transmisor como en el receptor, es local. Por lo
tanto, en el lado del receptor se requiere de una etapa de sincronización que
ajuste las portadoras y los relojes generados localmente a las señales enviadas
por el transmisor, de manera de realizar una detección correcta que cumpla
con la tasa de error requerida.

En un sistema de modulación en bloques, los errores de sincronización
pueden introducir tanto interferencia entre bloques de śımbolos (IBI, de
acuerdo a sus siglas en inglés) como interferencia entre portadoras (ICI),
este último caso debido a la pérdida de ortogonalidad entre portadoras.

A continuación discutimos tres problemas de sincronización en los siste-
mas OFDM aśı como los principales efectos que provocan la pérdida de sin-
cronismo y hacen necesario que el receptor esté continuamente actualizando
las señales de sincronismo. Luego, analizamos la interferencia producida por
los errores de sincronismo y obtenemos una expresión para la pérdida de re-
lación señal a ruido. Por último, estudiamos el comportamiento de un sistema
UWB-OFDM frente a errores de sincronismo. Alĺı verificamos que las modu-
laciones coherentes requieren de una sincronización muy precisa y que las
modulaciones diferenciales son más robustas frente a este tipo de problemas.

4.1. Sincronización de Portadora

Para realizar la conversión de la señal de radio de frecuencia (RF) a banda
base es necesario conocer la señal portadora de la señal recibida, es decir, se

43
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debe estimar la frecuencia y la fase de la señal portadora. Cuando la señal
portadora estimada en el receptor difiere de la señal portadora recibida se
produce un corrimiento en frecuencia de la señal trasladada a banda base, lo
cual introduce interferencia entre portadoras (ICI) y degrada el desempeño
del receptor. Entonces, el error de sincronización de portadora deberá ser
despreciable comparado con el ancho de banda de cada subbanda de la señal
OFDM para que el receptor tenga un buen desempeño.

En la práctica, el dispositivo encargado de realizar la estimación de la
señal portadora se llama lazo de enganche de fase PLL (Phase Lock Loop).
El PLL genera una señal local en el receptor de frecuencia y fase tal que
el error de esta señal respecto a la señal portadora recibida sea depreciable.
Este proceso de estimación es conocido como sincronización de frecuencia
portadora y es tratado ampliamente en la bibliograf́ıa [10, 23].

Las principales causas de pérdida de sincronismo son imperfecciones del
PLL, el delay jitter (variaciones de fase) de los osciladores de RF en el trans-
misor y el receptor y las caracteŕısticas no lineales de los canales inalámbricos,
incluyendo el efecto Doppler. El canal inalámbrico es considerado variante en
el tiempo debido exclusivamente al movimiento relativo del transmisor, el
receptor y los objetos o personas que se encuentran en el ambiente de pro-
pagación. Entonces, la variación del canal en el tiempo se debe al efecto
Doppler, y por lo tanto existe un desplazamiento en frecuencia de la señal
multiportadora que emite el transmisor.

En el Caṕıtulo 3, sección 3.3.2 se vio que el desplazamiento Doppler es
despreciable relativo al ancho de banda de cada subbanda (4.125MHz), es
decir, que el corrimiento en frecuencia dependerá fundamentalmente de las
caracteŕısticas del PLL del receptor para estimar la señal portadora y de la
estabilidad de los osciladores de RF.

4.2. Sincronización de Peŕıodo de Muestreo

Una vez que la señal recibida fue convertida a banda base, el receptor
digitaliza dicha señal tomando muestras a intervalos regulares espaciados en
el peŕıodo de muestreo Tm. En esta etapa, el receptor debe conocer tanto Tm
como la fase de la señal utilizada en el transmisor en el proceso de conversión
digital-analógico. Por supuesto que dicha fase es modificada por el canal. Por
lo tanto, el receptor debe generar una señal local que tenga en cuenta tanto la
señal de reloj utilizada en el transmisor como la fase introducida por el canal.
Entonces, la sincronización de reloj o peŕıodo de muestreo puede ser dividida
en dos etapas: la primera, referida a la frecuencia de muestreo fm = 1/Tm y
la segunda, referida a la fase de la señal de reloj. La sincronización de fase
de la señal de reloj en el receptor es similar a la sincronización de bloque y,
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por lo tanto, los errores de sincronismo producen efectos similares, es decir,
rotación de las constelaciones de śımbolos.

La pérdida de sincronismo en el receptor en cuanto a la sincronización
de peŕıodo de muestreo se debe a la variación temporal del canal, la deriva
del reloj local en el receptor respecto del reloj del transmisor y el delay
jitter (variación de fase) de los relojes de los conversores digital-analógico
en transmisor y analógico-digital en el receptor. Los desajustes en frecuencia
entre los relojes del transmisor y el receptor pueden provocar ICI, tal como
es sugerido en [24, 25, 26]. Más aún, errores en la frecuencia de muestreo
pueden resultar en derivas que empeoren la sincronización de bloque, tratada
en la siguiente sección. Si por ejemplo el reloj en el receptor tiene una deriva
especificada en 0.1 ppm (partes por millón) y la frecuencia de muestreo es
de 1GHz, la deriva en la sincronización de bloque es de 100 muestras por
segundo. Esto hace imprescindible implementar algoritmos de estimación de
peŕıodo de muestreo tal como en [27, 28].

4.3. Sincronización de Bloque

Un nivel adicional de sincronización requerido en sistemas de modulación
en bloques, tal como lo es OFDM, es conocido como sincronización de bloque,
trama o śımbolo OFDM. En estas modulaciones surge la necesidad de deter-
minar el comienzo de cada bloque para poder llevar a cabo la demodulación.
En el caso espećıfico de OFDM, el receptor debe determinar la ubicación
de una ventana en la cual se encuentran las muestras de la señal recibidas
pertenecientes al bloque OFDM que se quiere demodular sin interferencia de
otros bloques y con la fase correcta.

En la etapa de sincronización de bloque del receptor es necesario con-
tinuamente actualizar la estimación del comienzo de cada bloque debido a
tres razones. En primer lugar, el canal inalámbrico es un canal que vaŕıa
con el tiempo y, aunque en el caso del canal UWB dichas variaciones sean
relativamente lentas (el tiempo de coherencia es del orden de 10ms), es ne-
cesario recalcular la estimación de bloque periódicamente. En segundo lugar,
los relojes del transmisor y del receptor tienen derivas que pueden provocar
pérdidas de sincronismo. Este problema afecta tanto a la sincronización de
bloque como a la sincronización de peŕıodo de muestreo, tratado en la sección
4.2. Por último, la estimación del comienzo de bloque presenta una incerteza
dada por la varianza del error de estimación. Para disminuir esta varianza
es necesario emplear varios bloques de datos, lo que sugiere que el estimador
se encuentra continuamente mejorando la estimación del comienzo de cada
bloque.

La eficiencia espectral de una modulación es la tasa de bits por ancho de
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banda que puede ser transmitida sin interferencia entre śımbolos utilizando
los pulsos de Nyquist [17, 18], no realizables en un caso práctico. Para au-
mentar la eficiencia espectral se requiere que la estimación del comienzo de
bloques sea realizada a partir de los datos transmitidos, sin recurrir a secuen-
cias de entrenamiento. En los sistemas OFDM con prefijo ćıclico se aprovecha
la simetŕıa circular del bloque para realizar dicha estimación.

Los sistemas OFDM con detección coherente requieren de los tres niveles
de sincronización discutidos en este caṕıtulo: sincronización de portadora,
sincronización de bloque y sincronización de peŕıodo de muestreo, además de
conocer el canal. En estos sistemas las modulaciones t́ıpicas utilizadas QAM y
PSK requieren de una sincronización muy precisa, sobre todo cuando se utili-
zan constelaciones de gran tamaño, ya que ante pequeñas desincronizaciones
la performance de estos sistemas disminuye drásticamente. El problema de
sincronización de bloque consiste en determinar el comienzo de cada bloque
o śımbolo OFDM transmitido de manera de poder realizar la demodulación
a través de la FFT (Fast Fourier Transform). O sea que el objetivo del al-
goritmo de sincronización de bloque es ubicar correctamente la ventana de
la FFT. Dentro de dicha ventana se encuentran las muestras a las cuales el
receptor calculará la FFT.

En primer lugar vamos a definir el error de sincronización de bloque
OFDM como

eθ = θ̂ − θ0, (4.1)

donde θ0 representa la posición de la primera muestra de la parte útil del
bloque OFDM y θ̂ es la posición estimada por el sistema de sincronismo del
receptor. Asumimos que eθ, θ̂ y θ0 se encuentran normalizados al peŕıodo de
muestreo Tm.

En la Figura 4.1 se muestran dos situaciones posibles con problemas de
sincronización de bloque. En un primer caso, dentro del intervalo de guarda
existe una zona libre de interferencia entre śımbolos que no es afectada por el
bloque anterior debido a que la dispersión temporal del canal es menor que
el tiempo de guarda. Recordemos que el tiempo de guarda siempre se toma
superior a la máxima dispersión temporal del canal, Tg > τdmax

, justamente
para evitar el IBI.

En el estándar UWB dado por [3, 5, 29], la longitud del intervalo de
guarda es de 70.1ns y el delay spread para canales interiores se encuentra
entre 5ns y 25ns según las mediciones realizadas en [20]. Es decir que este
primer caso puede ser bastante frecuente en los sistemas UWB. Si la ventana
de la FFT comienza en esta zona, la ortogonalidad de las portadoras se
mantiene y, en consecuencia, el ICI es nulo. Entonces, en esta zona libre de
IBI e ICI el error de sincronización sólo provoca una rotación de fase que es
función de la frecuencia. En ese caso podemos reescribir (2.11) de manera
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Bloque BloqueBloque

Tiempo

Tiempo

Respuesta Impulsiva de un Canal Inalámbrico

Longitud del Prefijo Cíclico

Dispersion del canal

Zona libre de IBI

Ventana de la FFT

θ0θ̂

i− 1 i i+ 1

Figura 4.1: Sincronización de bloque en los sistemas OFDM. El algoritmo de
sincronización del receptor determina el comienzo de la ventana de la FFT
(θ̂) para realizar la demodulación.

que los śımbolos recibidos para la k-ésima portadora se pueden expresar del
siguiente modo,

Y
(i)
k

= X
(i)
k

H
(i)
k

e
2π
N

keθ + W
(i)
k

si − Tg − τdmax

Tm
< eθ ≤ 0, k = 0, . . . , N − 1, (4.2)

donde el ı́ndice i indica el bloque transmitido. La rotación de fase e
2π
N
keθ

es desconocida por el receptor y por lo tanto no es posible corregir el FEQ,
introducido en la sección 2.2.1, ecuación 2.12. Con el FEQ mal calculado la
rotación de fase de la constelación en cada una de las portadoras no es la
adecuada con lo cual la probabilidad de error de śımbolo aumenta notable-
mente.

En el segundo caso, si la ventana de la FFT está fuera del intervalo libre de
interferencia entre śımbolos, la ortogonalidad entre portadoras es destruida
y el ICI no es nulo. En este caso, la expresión de los śımbolos recibidos es

Y
(i)
k

= αeθ
X

(i)
k

H
(i)
k

e
2π
N

keθ + W
(i)
eθ,k

+ W
(i)
k

si eθ < −Tg − τdmax

Tm
ó eθ > 0 y k = 0, . . . , N − 1. (4.3)

donde W
(i)
eθ,k

es un término de interferencia que representa el IBI e ICI provo-
cado por la desincronización. Este término puede ser aproximado por ruido
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Gaussiano [30] y es una fuente de interferencia dominante. Algo para desta-
car en la ecuación anterior es que no sólo aparece una fuente adicional de
interferencia, también se ve modificada la amplitud del primer término por
un factor de atenuación desconocido

αeθ
=
N − eξ
N

, (4.4)

donde

eξ =







eθ, eθ > 0
0, −(ν − Lh + 1) ≤ eθ ≤ 0

ν − Lh + 1 + eθ, eθ < −(ν − Lh + 1)

y Lh es la longitud del canal que incluyen los retardos con enerǵıa signi-
ficativa y es de 2 a 4 veces la dispersión temporal del canal τrms, según se
trate de canales LOS (Line of Sight) o NLOS (Not LOS) .

O sea que la relación señal a ruido disminuye y en el caso de utilizar
modulaciones en amplitud tales como QAM, la ubicación de los umbrales de
decisión no es la correcta por lo que la performance empeora aún más.

Una solución al problema de sincronismo en el caso en que se conserva la
ortogonalidad radica en el cambio del tipo de codificación y demodulación.
La rotación de fase debido a la falta de sincronismo con el bloque OFDM
es un problema si la demodulación utilizada es del tipo coherente, es decir,
se asume sincronización de portadora, de bloque y de peŕıodo de muestreo
además de conocimiento del canal. Sin embargo, si se utiliza codificación
diferencial, que permite demodulación no coherente, la rotación de fase ya
no es un problema tan grave. Es más, en el caso de codificación diferencial
entre bloques la estimación de fase del canal ya no es necesaria por lo que la
complejidad del sistema disminuye.

Otra posible solución en el caso en el que la ventana de la FFT se en-
cuentra en la región libre de IBI consiste en estimar la fase e

2π
N
keθ a través

de tonos pilotos y corregir el ecualizador en el dominio de la frecuencia. Esto
posibilitaŕıa utilizar las modulaciones coherentes, cuya eficiencia espectral es
superior a la de las modulaciones diferenciales. En los esquemas en que se
utilizan tonos pilotos para realizar la estimación del canal y con propósi-
tos de sincronización, esta opción seŕıa más conveniente ya que no introduce
overhead adicional [31].

4.4. Interferencias IBI e ICI

En esta sección calculamos mediante simulaciones la enerǵıa de los térmi-
nos de interferencia entre bloques (IBI) e interferencia entre portadoras (ICI)
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en función del error de sincronización de bloques definido en (4.1) para un
sistema de comunicaciones UWB, cuyo canal fue modelado en el Caṕıtulo 3.

Para calcular la enerǵıa de la interferencia provocada por el error de
sincronización se utilizó la modulación DQPSK (ver sección 2.3.1) codificada
diferencialmente entre las mismas subbandas de bloques OFDM consecutivos.
Del total de N subbandas disponibles para transmitir información, N − 1
subbandas transportan śımbolos DQPSK de igual enerǵıa Es. La subbanda
restante no es utilizada para transmitir información, es decir, se transmiten
ceros. En el receptor, variando el error de sincronización eθ se calcula la
enerǵıa promedio en dicha subbanda. En el caso ideal en que la sincronización
es perfecta y el canal tiene una respuesta impulsiva finita de longitud inferior
al tamaño del prefijo ćıclico (sección 2.2.1, ecuación (2.9)), la enerǵıa en esta
subbanda es nula, ya que en esta simulación no se incluye ruido.

En el caso UWB, el modelo del canal es estocástico y, por lo tanto, la
respuesta impulsiva para algunas realizaciones del canal puede ser más larga
que el prefijo ćıclico, provocando IBI e ICI aún cuando la sincronización es
perfecta.

Vale la pena aclarar que la dispersión temporal (3.7) es el desv́ıo estándar
de los retardos con enerǵıa significativa y nos da una idea de la longitud del
canal, pero no es exactamente la longitud del canal. Debido a que la distri-
bución del canal es compleja, no es posible establecer una relación directa
entre la longitud del canal y la dispersión temporal. En las simulaciones rea-
lizadas encontramos que la longitud del canal es aproximadamente de 2 a 4
veces la dispersión temporal.

Cabe señalar que la enerǵıa de los términos de ICI e IBI es independiente
de la subbanda que se utilice para calcularla ya que el modelo del canal UWB
presenta en promedio una atenuación constante a través de la frecuencia y
todas las subbandas de frecuencias transportan śımbolos de igual enerǵıa
media.

Considerando el caso de sincronización perfecta y asumiendo que la longi-
tud del prefijo ćıclico es superior a la longitud del canal para toda realización
del proceso aleatorio que lo describe, (4.2) se cumple y podemos definir la
relación señal a ruido para la k-ésima portadora como

SNR
(k)
ideal =

Es|Hk|2
σ2
W

, (4.5)

donde el sub́ındice ideal denota sincronización perfecta, Es es la enerǵıa media
de los śımbolos en cada subbanda, Es = E[|Xk|2] ∀k, |Hk|2 es la atenuación
promedio que presenta el canal en la portadora número k y σ2

W es la varianza
del ruido blanco Gaussiano aditivo Wk.

En el caso en que el error de sincronismo es tal que existe IBI e ICI,
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de acuerdo con (4.3) podemos definir una nueva relación señal a ruido que
contemple dicha interferencia, por lo cual llamaremos relación señal a ruido
más interferencia a

SNIR(k) =
α2
eθ
Es|Hk|2

σ2
W + σ2

Weθ

, (4.6)

donde σ2
Weθ

es la varianza deWeθ
, el término adicional de interferencia debido

al ICI e IBI y αeθ
está definido en (4.4).

A los fines de calcular la tasa de error total de un sistema multiportadora
se define una relación señal a ruido equivalente [15] que se puede aproxi-
mar por la media geométrica de la relación señal a ruido de cada subbanda.
Aunque no tiene asociada una única tasa de error, esta cantidad otorga un or-
den de magnitud del desempeño del sistema de comunicaciones. Para el caso
de sincronización perfecta, la relación señal a ruido equivalente la definimos
como

SNReq
ideal =

N∏

k=1

(SNR
(k)
ideal)

(1/N). (4.7)

A partir de esto podemos definir la atenuación media equivalente del canal a
través del promedio geométrico de |Hk|2,

|Heq|2 =

N∏

k=1

(|Hk|2)1/N . (4.8)

Entonces, la relación señal a ruido más interferencia equivalente en el receptor
que considera la imperfecciones del algoritmo de sincronización es

SNIReq =
α2
eθ
Es|Heq|2

σ2
W + σ2

Weθ

. (4.9)

A continuación definimos el parámetro Γ para cuantificar el efecto de
la interferencia causada por el error de sincronización. Llamaremos Γ a la
degradación de la relación señal a ruido del sistema causada por errores de
sincronismo,

Γ =
SNReq

ideal

SNReq
. (4.10)

Esta ecuación se puede expresar en dB de la siguiente manera

Γ⌋dB = SNReq
ideal⌋dB − SNReq⌋dB. (4.11)

Ejemplo 3 Supongamos que para un sistema de comunicaciones UWB de
N = 128 portadoras y ν = 37 muestras de prefijo ćıclico (70.1ns), la relación
señal a ruido requerida en el receptor es de 7dB. La relación Es/σ2

W es de
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12dB, donde Es es la enerǵıa transmitida y σ2
W es la enerǵıa de ruido en el

receptor. Se utilizan dos canales UWB tales que |Heq|2 = −4dB. El primero
es un canal LOS cuya dispersión temporal es τrms = 5ns y tiene una longitud
promedio de 6 muestras (Figura 3.1). El segundo es un canal NLOS cuya
dispersión temporal es τrms = 15ns y tiene una longitud promedio de 30
muestras. La longitud del canal se la calculó teniendo en cuenta los retardos
que contribuyen al 85 % de la enerǵıa total del canal. Se requiere averiguar
cual es el máximo error de sincronización de bloque que el receptor puede
tolerar para cumplir con la relación señal a ruido requerida.

SNReq
ideal =

Es|Heq|2
σ2
W

(4.12)

= 8dB. (4.13)

Utilizando (4.11) calculamos la máxima pérdida de relación señal a ruido
tolerada por el receptor provocada por las imperfecciones del algoritmo de
sincronización de bloque,

Γ⌋dB = 1dB. (4.14)

En la Figura 4.2 se muestra la relación señal a ruido en el caso de sin-
cronización perfecta (SNReq

ideal) y la relación señal a ruido más interferencia
(SNIReq) en función del error de sincronización eθ para el canal UWB LOS
de 5ns de dispersión temporal. De esta figura obtenemos que el algoritmo de
sincronización de bloque tiene que estimar la posición de la ventana FFT tal
que el error de sincronización cumpla

− 32 ≤ eθ ≤ 2 (4.15)

de manera de tener una relación señal a ruido superior o igual a la requerida.
En la Figura 4.3 graficamos el factor de atenuación αeθ

que afecta proporcio-
nalmente a la relación señal a ruido más interferencia (4.9).

En segundo lugar, en la Figura 4.4 se grafican la relación señal a ruido
SNReq

ideal y la relación señal a ruido más interferencia SNIReq en función del
error de sincronización eθ para el canal UWB NLOS de 15ns de dispersión
temporal. En este caso, la sincronización de bloque tiene que estimar la po-
sición de la ventana FFT de modo que el error de sincronización se encuentre
en el siguiente rango,

− 6 ≤ eθ ≤ 5 (4.16)

para cumplir con la relación señal a ruido requerida. Cabe mencionar que aún
con sincronización perfecta (eθ = 0), existe una pérdida de 0.3dB relación
señal a ruido debido a que para algunas realizaciones del canal, la longitud
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Figura 4.2: Canal UWB LOS, τrms = 5ns, Lh = 6 muestras. Relación señal a
ruido en el caso de sincronización perfecta (SNReq

ideal) y relación señal a ruido
más interferencia (SNIReq) en función del error de sincronización eθ.
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Figura 4.3: Factor de atenuación en función del error de sincronismo para
canal UWB LOS, τrms = 5ns y Lh = 6 muestras.
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Figura 4.4: Canal UWB NLOS, τrms = 15ns, Lh = 30 muestras. Relación
señal a ruido en el caso de sincronización perfecta (SNReq

ideal) y relación señal
a ruido más interferencia (SNIReq) en función del error de sincronización eθ.
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Figura 4.5: Factor de atenuación en función del error de sincronismo para
canal UWB NLOS, τrms = 15ns y Lh = 30 muestras.
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del canal es superior al prefijo ćıclico produciendo interferencias IBI e ICI.
Por último, en la Figura 4.5 graficamos el factor de atenuación αeθ

. �

Como conclusión del Ejemplo 3 podemos decir que las curvas de las Figu-
ras 4.2 y 4.4 son muy útiles al momento de definir los requerimientos de los
algoritmos de sincronización, que serán desarrollados en el Caṕıtulo 5. Por
otro lado, como mencionamos en la sección 4.3, el factor αeθ

es un factor de
atenuación desconocido por lo que no es posible, a menos que se lo estime
luego de la demodulación v́ıa FFT, corregir el ecualizador FEQ (2.12), con lo
cual las regiones de decisión del detector no serán las óptimas deteriorando
la performance del sistema. Otro punto a destacar es la influencia del canal
en la performance del sistema de comunicaciones. En un canal LOS de baja
dispersión temporal, el prefijo ćıclico provee gran inmunidad a los errores de
sincronismo. Sin embargo, cuando la longitud del canal inalámbrico es similar
a la longitud del prefijo ćıclico, tal como sucede en el canal NLOS del ejemplo
anterior, pequeños errores de sincronismo provocan pérdidas significativas en
la performance del sistema.

4.5. Análisis de un Sistema UWB

En esta sección se analiza mediante simulaciones un caso práctico de
gran interés tecnológico, es decir, cómo se comporta un sistema UWB-OFDM
frente a pérdidas de sincronismo. Se evalúa y compara la performance de un
detector coherente con otro no-coherente en el sistema de comunicaciones
mencionado con pérdida de sincronismo entre el transmisor y el receptor.
En el caso no-coherente se simulan las dos opciones propuestas en la sección
2.3: codificación diferencial entre bloques y codificación diferencial entre sub-
bandas de un mismo bloque. Cuando el detector es coherente la modulación
empleada es QAM y cuando el detector es no-coherente la modulación em-
pleada es ADPSK. Se asume que el ecualizador en el dominio de la frecuencia
FEQ es perfectamente conocido en el receptor, es decir, se conoce perfecta-
mente el canal.

El sistema UWB-OFDM que se simula cumple el estándar de redes WPAN
(Wireless Personal Area Network) UWB que fue inicialmente tratado por el
grupo IEEE 802.15. Actualmente dicho estándar se encuentra regido por un
conjunto de empresas agrupadas en WiMedia Alliance [5]. El organismo de
estandarización internacional ECMA también realizó un estándar [29] para
Europa basado en el hecho por WiMedia Alliance. La Tabla 2.1 resume los
parámetros del sistema de comunicaciones. Este sistema utiliza N = 128
portadoras, el tamaño del prefijo ćıclico es de 70.1ns y el peŕıodo de śımbolo
es de 312.5ns. El ancho de banda de la señal multiportadora es de 528MHz,
es decir que cada subcanal es de 4.125MHz, T = 1/4,125MHz = 242,4ns y
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Tm = T/N = 1,894ns. La banda de frecuencias utilizada es la primera de las
14 que propone el estándar y su frecuencia central es fc = 3432MHz, tal como
se muestra en la Figura 2.2. El sistema es simulado utilizando su equivalente
banda base.

La potencia disponible en el transmisor es distribuida en cada subcanal
con el objetivo de maximizar la tasa de transmisión del sistema completo y
aproximarse a la capacidad del canal. Este problema es resuelto por los algo-
ritmos de carga, quienes determinan la potencia y la cantidad de información
que se puede transmitir en cada subcanal cumpliendo con la probabilidad de
error requerida. En particular, se utilizó un algoritmo Water Filling (WF)
con truncamiento [15].

Entonces, en función de la potencia determinada por el WF para cada
subcanal se calcula la cantidad de śımbolos de cada constelación de manera
que la probabilidad de error se mantenga constante para todos los subcanales
y, en particular en esta simulación, la tasa de error de śımbolos (SER, según
sus siglas en inglés) requerida es SERreq = 10−3.

Como se mencionó en la sección 2.3, la modulación ADPSK tiene una
menor eficiencia espectral que la modulación QAM, por lo tanto, al utilizar
la modulación diferencial, la tasa de transmisión del sistema disminuye. En
las simulaciones realizadas la pérdida de tasa de bit para ADPSK es del
orden del 12 % respecto a QAM. Éste es el precio a pagar a cambio de mayor
robustez de las modulaciones diferenciales frente a errores de sincronismo.

El canal de comunicaciones a través del cual se transmiten los datos es
un modelo de un canal interior estudiado en el Caṕıtulo 3 cuya respuesta
impulsiva está dada por (3.19). El modelo utilizado es el recomendado por el
estándar UWB [20] basado en mediciones en distintos ambientes interiores.
En la Figura 3.1, sección 3.5, se muestran cuatro realizaciones del canal UWB
para un ambiente interior LOS (Line of Sight) donde existe un camino directo
entre el transmisor y el receptor.

La Figura 4.6 muestra la tasa de error de śımbolos en función del delay
de sincronismo para los tres casos: QAM-OFDM y modulación diferencial
OFDM entre subcanales (ADPSK IC) y entre bloques (ADPSK IB).

En el caso de modulación coherente QAM, ni bien el sistema pierde sin-
cronismo, SERQAM ≫ SERreq. Esto se debe a que el FEQ no contempla la
rotación de fase causada por la falta de sincronismo en la ecuación (4.2). En
esa ecuación se ve que a partir del subcanal 16 y asumiendo el error de sincro-
nización de sólo un peŕıodo de muestreo, eθ = 1, se tiene una rotación de fase
superior a 45o, algo intolerable para constelaciones QAM de 4 o más śımbolos.
El problema afecta fuertemente a los subcanales de mayor frecuencia.

Cuando se utiliza la modulación diferencial entre subcanales de un mismo
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Figura 4.6: Tasa de error de śımbolos (SER) en función de delay de sincro-
nismo para las modulaciones QAM con detección coherente y ADPSK, entre
subcanales y entre bloques, con detección no-coherente.

bloque ADPSK IC se puede ver que el sistema es un poco más robusto frente
a la pérdida de sincronismo, aunque el hecho de tener una cantidad de por-
tadoras relativamente baja (N = 128) no permite obtener grandes ventajas
respecto de QAM. Retomando (2.25), como asumimos que se conoce per-
fectamente el canal, el FEQ elimina el error de referencia de fase para sub-
canales consecutivos provocado por la respuesta de fase del canal, es decir,
φn+1 − φn = 0 ∀n. Por lo tanto, el error de referencia de fase sólo es función
del error de sincronismo normalizado eθ y de la cantidad de portadoras,

∆ψ =
2π

N
eθ.

La ecuación anterior nos indica que la referencia de fase aumenta linealmente
con el error de sincronismo provocando un aumento gradual de la tasa de
error de śımbolos para el caso ADPSK IC mostrada en la Figura 4.6. Se
ve que aumentando la cantidad de portadoras se podŕıa tolerar errores de
sincronismo mayores.

La gran ventaja de emplear codificación diferencial se obtiene cuando se
utiliza codificación diferencial entre bloques ADPSK IB. Aqúı se ve que la
tasa de error de śımbolos se mantiene por debajo de 10−3 frente a delays
de sincronismo de hasta 60ns. Para delays más grandes la interferencia del
bloque anterior comienza a ser significativa. Incluso, en este último caso se
asumió sólo el conocimiento del módulo de la respuesta en frecuencia del ca-
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nal y no la fase, ya que si el canal no varia significativamente de un bloque
OFDM a otro, la referencia de fase para cada subcanal es la misma inde-
pendientemente de la variación de fase del canal en función de la frecuencia.
Esta es una hipótesis válida ya que los canales interiores tienen un tiempo de
coherencia del orden de 10ms y la duración de cada śımbolo es de 312.5ns,
4 órdenes de magnitud menor. El hecho de no requerir conocimiento de fase
del canal simplifica el algoritmo de estimación del receptor.





Caṕıtulo 5

Métodos de Sincronización

La sincronización de trama es necesaria debido a que en el receptor, a
priori, se desconoce la ubicación del śımbolo OFDM ya que el retardo del
canal no es conocido. En el Caṕıtulo 4 mostramos a través del Ejemplo 3 la
degradación de la performance del sistema de comunicaciones UWB-OFDM
en función del error de sincronismo. Alĺı vimos que aún pequeños errores en
la estimación del comienzo del bloque OFDM provocan pérdidas de relación
señal a ruido significativas y pudimos establecer el requerimiento para el
algoritmo encargado de la sincronización de bloque, es decir, obtuvimos un
rango de valores para el error de estimación de manera que se cumpla con
la performance requerida. Luego, en la sección 4.5 evaluamos el desempeño
de distintas modulaciones para las subbandas de un sistema UWB-OFDM.
Alĺı observamos que las modulaciones coherentes son muy sensibles a los
errores de sincronización y que es necesario estimar el error de sincronismo
luego de demodular con la FFT. Para ello es necesario transmitir śımbolos
pilotos, reduciéndose aśı la tasa de transmisión total del sistema. En cambio,
los sistemas UWB-OFDM con modulación diferencial son más robustos frente
a errores de sincronización, aunque requieren que la ventana se encuentre en
la zona libre de interferencia entre śımbolos, tal como vimos en la sección 4.3.
Por lo tanto, es necesario estimar el comienzo de cada bloque que llamaremos
SOF (start of frame) de manera de cumplir con los requerimientos arriba
mencionados para lograr la performance deseada.

Los canales inalámbricos, tal como se mostró en el Caṕıtulo 3, son varian-
tes en el tiempo. En consecuencia, el retardo medio del canal dado por (3.8)
vaŕıa y es necesario estimar periódicamente el SOF. En la sección 3.3.2 vimos
que el tiempo de coherencia es un parámetro de los canales inalámbricos que
describe la variabilidad del canal. En el Ejemplo 2 de dicha sección vimos
que el tiempo de coherencia para un sistema UWB es de Tc ≃ 10ms. Esto
quiere decir que el canal debe ser estimado al menos 100 veces por segundo.

59
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Este parámetro impone limitaciones a los algoritmos de estimación del SOF
en cuanto a su complejidad numérica.

La mayoŕıa de los estimadores propuestos en la literatura especializada
están desarrollados para canales no dispersivos con ruido blanco Gaussiano
aditivo (AWGN, según sus siglas en inglés). En general utilizan la periodici-
dad de los śımbolos OFDM introducida por el prefijo ćıclico para estimar el
SOF.

En este caṕıtulo describimos cuatro algoritmos para la estimación del SOF
que maximizan la función de verosimilitud de la señal recibida, a los cuales
llamaremos MLE1, MLE2, MLE3 y MLE4. El MLE1 está basado exclusi-
vamente en la correlación introducida en el bloque OFDM debido al prefijo
ćıclico. Los algoritmos MLE2 y MLE3, además de utilizar el prefijo ćıclico,
tienen en cuenta tonos pilotos para refinar y mejorar la estimación. Veremos
que el algoritmo MLE3 es una versión del MLE2 modificada para preservar
la performance aún frente a desplazamientos en frecuencia provocados fun-
damentalmente por errores en la sincronización de portadora. Luego, en el
algoritmo MLE4 proponemos modificar el MLE3 para mejorar el comporta-
miento del estimador en canales dispersivos cuando se conoce su respuesta
impulsiva. Para cada uno de ellos planteamos el modelo de la señal recibida
y obtenemos la función de verosimilitud. Por último, en la sección 5.5 rea-
lizamos un análisis comparativo de los distintos algoritmos para los canales
AWGN y UWB.

5.1. Estimación Utilizando el Prefijo Ćıclico

Comenzamos planteando el estimador del comienzo del bloque asumiendo
un canal AWGN. Entonces, el equivalente banda base de la señal pasabanda
recibida es

yn = sn−θ + wn, (5.1)

donde sn−θ es la señal transmitida dada por (2.10), wn es ruido blanco com-
plejo Gaussiano de media nula y varianza σ2

w y θ es el retardo introducido
por el canal que se quiere estimar.

La enerǵıa de la secuencia sn−θ es

Es =
1

N

N−1∑

k=0

Es(k),

donde Es(k) = E[|Sk|2] es la enerǵıa media en la subbanda k.

Cada śımbolo OFDM es de largo N + ν muestras. Para realizar la esti-
mación del SOF se consideran 2N+ν muestras ya que es la mı́nima cantidad
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de datos para la cual se puede asegurar que hay un śımbolo OFDM completo.
Llamaremos θ a la posición del comienzo del bloque OFDM. Definimos los
siguientes conjuntos de ı́ndices,

I = {θ, . . . , θ + ν − 1} I ′ = {θ +N, . . . , θ +N + ν − 1} (5.2)

donde I contiene los ı́ndices del prefijo ćıclico e I ′ contiene los ı́ndices de
las muestras que se reproducen en el prefijo ćıclico. También definimos el
siguiente vector de 2N + ν muestras de la señal recibida,

y = [y0, . . . , y2N+ν−1] . (5.3)

Considerando que las secuencias sn−θ y wn son independientes entre śı,
la correlación de los elementos de y es

∀n ∈ I : E
[
yn y

∗
n+m

]
=







Es + σ2
w m = 0,

Es m = N,
0 otro caso,

(5.4)

ya que los elementos en el prefijo ćıclico y sus copias yn, n ∈ I ∪I ′ contienen
las muestras sn−θ que están correlacionadas de a pares. Dado que el canal es
AWGN, el resto de las muestras yn, n /∈ I ∪ I ′ son independientes unas con
otras y, por lo tanto, están descorrelacionadas.

La función de verosimilitud, en nuestro caso, es la función densidad de
probabilidad (PDF, según sus siglas en inglés) de la señal recibida y dada
la ubicación del śımbolo OFDM θ dentro de la ventana de longitud 2N + ν.
Utilizando la hipótesis de canal AWGN y (5.4) obtenemos

f(ȳ/θ) =
∏

n∈I

f(yn, yn+N )
∏

n/∈I∪I′

f(yn), (5.5)

donde f(yn) y f(yn, yn+N ) son las PDFs unidimensional y bidimensional de
las variables aleatorias en sus argumentos respectivamente. Para aliviar la
notación se omitirán los sub́ındices de las PDFs que hacen mención a las
variables aleatorias a las que pertenece. Incluso se omitirá la condicionalidad
sobre θ, el parámetro a estimar.

La estima de máxima verosimilitud se obtiene maximizando (5.5) sobre
todos los posibles valores de la posición de la ventana θ. Maximizar la función
de verosimilitud o el logaritmo de ésta es exactamente lo mismo debido a que
ln(· ) es una función monótona creciente, por lo tanto, haremos esto último
ya que simplifica los cálculos. Llamaremos Λcp(θ) al logaritmo de la función
de verosimilitud también conocida como la función log-likelihood,

Λcp(θ) = ln f(ȳ/θ), (5.6)
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entonces la estima de máxima verosimilitud θ̂MLE1 es

θ̂MLE1 = arg máx
θ

Λcp(θ). (5.7)

En los pasos sucesivos obtendremos una representación equivalente del lo-
garitmo de la función de verosimilitud Λcp(θ) tal que el argumento de su
maximización no se modifique, por lo que los términos y factores que no in-
tervengan en la maximización serán descartados. De acuerdo con esto, una
representación equivalente de (5.6) es

Λcp(θ) = ln

[
∏

n∈I

f(yn, yn+N )

f(yn)f(yn+N )

]

. (5.8)

En (5.1) la secuencia sn−θ es la suma de N śımbolos complejos y para N
suficientemente grande puede ser aproximada por un proceso Gaussiano. El
ruido wn es considerado también Gaussiano. Entonces, podemos asumir que y

es un vector conjuntamente Gaussiano complejo, y su PDF se puede expresar
a través de

f(yn) =
1

π(Es + σ2
w)
e
− |yn|2
Es + σ2

w , (5.9)

y

f(yn, yn+N ) =
1

π2(1 − ρ2)(Es + σ2
w)2

e
−|yn|2 + |yn+N |2 − 2 ρℜ{yn y∗n+N}

(1 − ρ2)(Es + σ2
w)2 ,

(5.10)
donde ρ es el coeficiente de correlación del vector complejo aleatorio bidi-
mensional [yn yn+N ]t, i.e.,

ρ =
Es

Es + σ2
w

=
SNR

SNR + 1
(5.11)

siendo la relación señal a ruido

SNR =
Es
σ2
w

. (5.12)

Reemplazando (5.9) y (5.10) en (5.8), trabajando algebraicamente esta última
ecuación y teniendo en cuenta que 0 < ρ < 1, obtenemos que

Λcp(θ) = ℜ
{
θ+ν−1∑

n=θ

yn y
∗
n+N

}

− ρ

2

θ+ν−1∑

n=θ

|yn|2 + |yn+N |2 (5.13)

donde 0 ≤ θ ≤ N .
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El estimador de máxima verosimilitud (MLE, según sus siglas en inglés)
dado por (5.7) y (5.13) explota la correlación de las muestras del śımbolo
OFDM debido al agregado del prefijo ćıclico. Además tiene en cuenta la
SNR y la enerǵıa de cada muestra en un término de regularización. Para
bajas SNRs, ρ → 0 y el MLE se basa prácticamente en la correlación de las
muestras de la señal recibida separadas en N . En cambio, para altas SNRs, el
segundo término de (5.13) cobra importancia teniendo en cuenta la enerǵıa
de cada muestra. En el caso ĺımite en el que ρ = 1, SNR→ ∞, el MLE
simplemente minimiza el cuadrado del valor absoluto de la diferencia de las
muestras complejas separadas en N . Es decir,

θ̂MLE1 = arg mı́n
θ

θ+ν−1∑

n=θ

|yn − yn+N |2 . (5.14)

En la Figura 5.1 se muestran cuatro realizaciones de la función de verosimili-
tud Λcp(θ) en función de la posición de la ventana FFT θ para canal AWGN
con una relación señal a ruido de SNR=5dB. La ĺınea punteada vertical in-
dica el valor correcto de la posición de la ventana, i.e., θ = θ0. El sistema
UWB-OFDM utiliza N = 128 portadoras y un prefijo ćıclico de ν = 16.

En la Figura 5.2 se muestran cuatro realizaciones de la función de vero-
similitud Λcp(θ) en función de la posición de la ventana FFT θ para el canal
inalámbrico de interés UWB. Se utilizó el modelo con visión directa entre el
transmisor y el receptor (LOS) recomendado por [20] presentado en la sección
3.5 cuya dispersión temporal es τrms = 5ns. Los parámetros N , ν y SNR del
sistema UWB-OFDM son los usados en la figura anterior.

Observando estas figuras nos damos cuenta como al pasar del canal AWGN,
para el cual el estimador fue planteado, al canal dispersivo UWB las funciones
de verosimilitud tienen una “campana” más ancha alrededor de θ0.

5.2. Estimación Utilizando Tonos Pilotos

Este estimador refuerza la estimación anterior con el conocimiento de los
tonos pilotos en el receptor enviados por el transmisor. Estos tonos pilotos
t́ıpicamente son utilizados para estimar el canal y, en este trabajo, se apro-
vecha su inclusión para refinar la estimación del comienzo de los bloques
OFDM.

A continuación planteamos el modelo de las señales involucradas y del
canal con el cual trabajaremos para luego obtener el estimador. Del total de
N portadoras disponibles en el sistema UWB-OFDM, Np son moduladas por
śımbolos pilotos. Sea P el conjunto de ı́ndices de las Np portadoras utilizadas
como tonos pilotos, la señal en el transmisor puede ser separada en dos partes.
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Figura 5.1: Estimador MLE1 para canal AWGN: función de verosimilitud en
función de θ, parámetro del SOF, para cuatro realizaciones de ruido diferen-
tes. El sistema UWB-OFDM simulado utiliza N=128, ν=16 y SNR=5dB.
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Figura 5.2: Estimador MLE1 para canal UWB: función de verosimilitud en
función de θ para cuatro realizaciones del canal UWB distintas con τrms=5ns
(3 muestras). El sistema UWB-OFDM simulado utiliza N=128, ν=16 y
SNR=5dB.
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La primera corresponde a la señal que transporta información. Su expresión
se obtiene a partir de (2.8) considerando que la cantidad de portadoras es
N −Np en lugar de N ,

s′n =
1√
N

∑

k={0,...,N−1}

k/∈P

Ske
 2π

N
kn, n = 0, . . . , N − 1. (5.15)

La segunda parte de la señal contiene los tonos pilotos,

pn =
1√
N

∑

k∈P

Pke
 2π

N
kn, n = 0, . . . , N − 1. (5.16)

donde Pk es el śımbolo piloto transmitido en la k-ésima portadora. En la
Figura 5.3 mostramos la parte real de la función de autocorrelación de la
señal correspondiente a los tonos pilotos pn. Dicha función posee picos abrup-
tos y puede ser explotada para mejorar la sincronización de bloque OFDM.
Asumiendo un canal no dispersivo con ruido blanco Gaussiano aditivo (AWGN),
la señal recibida responde a la siguiente ecuación,

yn = s′n−θ + pn−θ + wn (5.17)

donde θ es el retardo desconocido que se quiere estimar y wn es ruido AWGN
de media nula y varianza σ2

w. La estimación del comienzo del bloque θ para

−60 −40 −20 0 20 40 60
−4

−2

0

2

4

6

8

10

12

14

Lags [Muestras]

A
u
to

co
rr

el
ac

ió
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Figura 5.3: Función de autocorrelación de la secuencia de pilotos dada por
(5.16). La cantidad total de portadoras es N = 128, de las cuales Np = 12
son utilizadas por los śımbolos pilotos Pk = 1, k = 4, 14, . . . , 124.
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este algoritmo está basada en las propiedades estad́ısticas de la señal de
información s′n y en el conocimiento de la señal correspondiente a los tonos
pilotos pn.

En el caso en que Np ≪ N la señal s′n es la suma de los śımbolos com-
plejos Sk y puede ser aproximada por un proceso Gaussiano de media nula
y varianza

Es′ =
1

N

∑

k={0,...,N−1}

k/∈P

Es(k)

Para simplificar el desarrollo del algoritmo asumiremos que todas las subban-
das utilizan constelaciones de śımbolos de la misma enerǵıa media Es, por lo
cual la ecuación precedente se reduce a

Es′ = αEs

donde

α =
N −Np

N
. (5.18)

Como en la sección anterior, las muestras de sn = s′n+pn correspondientes al
prefijo ćıclico están correlacionadas de a pares con aquellas alejadas en la can-
tidad N . Una correlación adicional que aparece entre las muestras del śımbolo
OFDM se debe a que sn tiene un término determińıstico pn correspondiente
a los tonos pilotos. Sin embargo, esta última correlación es despreciable si
la cantidad de tonos pilotos no es excesiva, i.e., Np ≪ N . Por otro lado,
asumiremos que el ruido wn está descorrelacionado con la secuencia sn.

Bajo estas hipótesis, yn es un proceso Gaussiano cuya media es variante
en el tiempo y está dada por pn y cuya varianza es E ′

s + σ2
w. Utilizando el

conjunto de ı́ndices definido en (5.2), la correlación de los elementos de y

(5.3) es

∀n ∈ I : E
[
yn y

∗
n+m

]
=







Es′ + σ2
w m = 0,

Es′ m = N,
0 otro caso.

(5.19)

Al igual que en la sección anterior, para obtener la estima θ̂MLE2 maximiza-
mos la función de verosimilitud, es decir,

θ̂MLE2 = arg máx
θ

Λ2(θ) (5.20)

El logaritmo de la función de verosimilitud del vector y, Λ2(θ) = ln f(y/θ),
puede ser calculado como en [31] utilizando las propiedades estad́ısticas antes
mencionadas obteniendo

Λ2(θ) = ρΛcp(θ) + (1 − ρ)Λp(θ) (5.21)
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donde

ρ =
Es′

Es′ + σ2
w

=
αSNR

αSNR + 1
, (5.22)

la SNR está dada por (5.12), Λcp(θ) es la misma que fue calculada en la
sección anterior cuya expresión se muestra en (5.13) y

Λp(θ) = (1 + ρ) ℜ
{

2N+ν−1∑

n=0

y∗n pn−θ

}

− ρ ℜ
{
θ+ν−1∑

n=θ

(yn + yn+N)∗pn−θ

}

(5.23)
La función Λp(θ) se puede interpretar como un filtro adaptado a la señal de
pilotos pn. Por otro lado, el estimador Λ2(θ) pesa las funciones Λcp(θ) y Λp(θ)
según el factor ρ que es función de la relación señal a ruido y del factor α
definido por (5.18).

En la Figura 5.4 se muestran dos realizaciones de la función de verosimi-
litud Λ2(θ) en función del parámetro del comienzo de bloque θ para canal
AWGN con una relación señal a ruido de SNR=5dB. En las Figuras 5.4(a)
y (c) se muestra la contribución de los pilotos Λp(θ), mientras que en las fi-
guras (b) y (d) se grafica la función de verosimilitud completa del MLE2. La
ĺınea punteada vertical indica el valor correcto de la posición de la ventana,
i.e., θ = θ0. El sistema UWB-OFDM utiliza N = 128 portadoras, un prefijo
ćıclico de ν = 16 y 12 pilotos son utilizados, es decir, 1 piloto cada 10 porta-
doras. Comparando esta figura con la Figura 5.1 del estimador MLE1 basado
sólo en el prefijo ćıclico, es notorio cómo el agregado de los tonos pilotos
mejora las caracteŕısticas de la función de verosimilitud. Mientras Λcp(θ) en
(5.21) provee una estimación de θ sin ambigüedades, el término Λp(θ) otorga
un refinamiento debido a las propiedades de correlación de la secuencia de
pilotos mostrada en la Figura 5.3.

En la Figura 5.5 se muestran dos realizaciones de la función de verosi-
militud Λ2(θ) en función de la posición de la ventana FFT θ para el canal
inalámbrico UWB. Nuevamente, se utilizó el modelo LOS cuya dispersión
temporal es τrms = 5ns. Los parámetros N , ν y SNR del sistema OFDM
UWB son los mismos que la figura anterior.

Observando estas figuras nos damos cuenta cómo el canal dispersivo UWB
destruye la función de verosimilitud Λp(θ) provocando que el pico en θ0 que
en canal Gaussiano refinaba la estimación ahora esté corrido de lugar dete-
riorando la performance del MLE2.

5.3. Estimador Robusto

Los errores en la estimación de la portadora provocan desplazamientos
en frecuencia (frequency offset) de la señal multiportadora. Un modelo que
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Figura 5.4: Estimador MLE2 para canal AWGN: función de verosimilitud
en función de θ para dos realizaciones de ruido distintas. El sistema UWB-
OFDM simulado utiliza N=128, ν=16 y SNR=5dB.
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Figura 5.5: Estimador MLE2 para canal UWB: función de verosimilitud en
función de θ. La dispersión del canal es τrms=5ns (3 muestras). El sistema
UWB-OFDM simulado utiliza N=128, ν=16 y SNR=5dB.
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contempla este efecto para canal AWGN es

yn = sn−θe
 2π

N
ǫ n + wn (5.24)

donde el factor e
2π
N
ǫ n modela el desplazamiento en frecuencia provocado por

la diferencia de las portadoras generadas localmente en el transmisor y el
receptor. El parámetro ǫ es el desplazamiento en frecuencia normalizado al
ancho de banda de cada subbanda de frecuencia ∆f . Cabe señalar que este
modelo no contempla los errores de sincronización de peŕıodo de muestreo
descriptos en la sección 4.2 provocados por diferencias en los relojes de mues-
treo del transmisor y el receptor. En esta tesis asumiremos que la pérdida de
performance debido a los errores de sincronización de peŕıodo de muestreo es
despreciable. Este tema es investigado en [25].

Definimos el error cuadrático medio (MSE, según sus siglas en inglés) de
la posición del comienzo del bloque θ en el receptor como

MSEθ =
1

M

M∑

i=1

(θ̂ − θ0)
2 (5.25)

donde M es la cantidad de estimaciones realizadas. En la Figura 5.6 grafi-
camos el MSEθ en función del desplazamiento en frecuencia para distintos
estimadores. Esta figura muestra cómo pequeños desplazamientos en frecuen-
cia ǫ degradan severamente la performance de los algoritmos (5.13) y (5.21).
Por lo tanto, a partir de esto surge la necesidad de plantear un estimador que
sea robusto al desplazamiento en frecuencia. En [31] se propone modificar el
estimador (5.21) en dos aspectos. En primer lugar, como el desplazamiento en
frecuencia introduce una fase desconocida en el modelo (5.24), es conveniente
tomar valor absoluto en el primer término de Λcp(θ) (ecuación (5.13)) en lu-
gar de la parte real para conservar la contribución de este término indepen-
dientemente del desplazamiento en frecuencia. En cuanto a Λp(θ), también
modificamos el estimador tomando valor absoluto en lugar de la parte real
para conservar los picos de esta función ante desplazamientos de frecuencia.
En segundo lugar, [31] propone diseñar un estimador genérico fijando la re-
lación señal a ruido a un valor más bajo de lo esperado SNR de manera de
tener buena performance aún en canales con desvanecimiento multicamino.
Esto hace que el estimador incremente la contribución del término de los
tonos pilotos. Entonces, el estimador robusto frente a desplazamientos en
frecuencia queda definido por

θ̂MLE3 = arg máx
θ

Λ3(θ) (5.26)

siendo

Λ3(θ) = ρ̄Λ̄cp(θ) + (1 − ρ̄)Λ̄p(θ), (5.27)
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donde las funciones de verosimilitud son modificadas como sigue

Λ̄cp(θ) =

∣
∣
∣
∣
∣

θ+ν−1∑

n=θ

yn y
∗
n+N

∣
∣
∣
∣
∣
− ρ̄

2

θ+ν−1∑

n=θ

|yn|2 + |yn+N |2, (5.28)

Λ̄p(θ) = (1 + ρ̄)

∣
∣
∣
∣
∣

2N+ν−1∑

n=0

yn p
∗
n−θ

∣
∣
∣
∣
∣
− ρ̄

∣
∣
∣
∣
∣

θ+ν−1∑

n=θ

(yn + yn+N )p∗n−θ

∣
∣
∣
∣
∣
. (5.29)

En la Figura 5.6 se ve que el estimador (5.26) es robusto frente al desplaza-
miento en frecuencia.

En la Figura 5.7 se muestran dos realizaciones de la función de verosimi-
litud Λ3(θ) en función del comienzo del bloque θ para canal AWGN con una
relación señal a ruido de SNR=5dB. También se muestra la contribución de
Λp(θ) en la Figuras 5.7(a) y (c). La ĺınea punteada vertical indica el valor
correcto de la posición de la ventana, i.e., θ = θ0. El sistema UWB-OFDM
utiliza N = 128 portadoras, un prefijo ćıclico de ν = 16 y 1 piloto cada 10
portadoras. En la Figura 5.8 se muestran dos realizaciones de la función de ve-
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Figura 5.6: Error cuadrático medio en función del desplazamiento en fre-
cuencia para un sistema OFDM en canal AWGN con N = 128, ν = 16 y
SNR=5dB. Los algoritmos MLE2 y MLE3 utilizan 1 śımbolo piloto cada 32
portadoras (Np = 4) y la relación señal a ruido de diseño del algoritmo MLE3
es SNR = 5dB. El estimador MLE4 será presentado en la siguiente sección y
en canal AWGN presenta la misma performance que el MLE3 en función de
ǫ.
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Figura 5.7: Función de verosimilitud del estimador MLE3 en función de θ
para canal AWGN. El sistema UWB-OFDM simulado utiliza N=128, ν=16
y SNR=5dB.
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Figura 5.8: Función de verosimilitud del estimador MLE3 en función de θ para
canal UWB de dispersión τrms=5ns (3 muestras). El sistema UWB-OFDM
simulado utiliza N=128, ν=16 y SNR=5dB.
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rosimilitud Λ3(θ) en función de θ para el canal inalámbrico UWB. Se utilizó el
mismo modelo de canal UWB que antes y el mismo sistema UWB-OFDM.
La contribución de Λ̄p(θ) mostrada en las Figuras 5.8(a) y (c) funcionan bien
para canal AWGN pero para canales dispersivos sus picos no se encuentran
en la posición correcta.

5.4. Estimador Robusto en Canales Dispersivos

En las secciones anteriores vimos que al utilizar los estimadores MLE2 y
MLE3 en canales dispersivos tal como el canal UWB, se obtiene una función
de verosimilitud con una campana ensanchada con picos erróneos respecto
a la correspondiente al canal AWGN. Esto se debe a que el término de la
función de verosimilitud asociado a los tonos pilotos Λp(θ) emplea un filtro
adaptado pn a la señal para canal AWGN. Cuando el canal es dispersivo, la
secuencia pn ya no es el filtro adaptado a la señal recibida.

Los tonos pilotos son utilizados tanto para sincronización de bloque como
para la estimación del canal, necesaria para llevar a cabo la demodulación.
Dicha estimación puede ser utilizada para mejorar la estimación del comienzo
de bloque realizando un filtro adaptado a la señal recibida, es decir, propo-
nemos modificar la secuencia de pilotos pn de (5.29) por

vn = pn ∗ hn (5.30)

donde hn es la respuesta impulsiva del canal dispersivo estimada por el re-
ceptor. Con esta modificación el estimador MLE4 queda definida por

θ̂MLE4 = arg máx
θ

Λ4(θ) (5.31)

siendo
Λ4(θ) = ρ̄Λ̄cp(θ) + (1 − ρ̄)Λ̆p(θ), (5.32)

donde la función de verosimilitud Λ̄cp(θ) fue definida en (5.28) y Λ̆p(θ) está dada
por

Λ̆p(θ) = (1 + ρ̄)

∣
∣
∣
∣
∣

2N+ν−1∑

n=0

yn v
∗
n−θ

∣
∣
∣
∣
∣
− ρ̄

∣
∣
∣
∣
∣

θ+ν−1∑

n=θ

(yn + yn+N )v∗n−θ

∣
∣
∣
∣
∣
. (5.33)

En la Figura 5.9 se muestran dos realizaciones de la función de verosimi-
litud Λ4(θ) en función de la posición del comienzo del bloque θ para el canal
inalámbrico UWB. Se utilizó el mismo modelo de canal UWB que en las sec-
ciones anteriores y el mismo sistema UWB-OFDM. La contribución de Λ̄p(θ)
mostrada en los gráficos de la izquierda, ahora śı tiene un buen comporta-
miento en canales dispersivos similar al de Λp(θ) de los estimadores MLE2
y MLE3 para canal AWGN, lo que lleva a una mejora de la performance tal
como veremos en la siguiente sección.
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Figura 5.9: Estimador MLE4 para canal UWB: función de verosimilitud en
función de θ. Dispersión del canal τrms=5ns (3 muestras). El sistema UWB-
OFDM simulado utiliza N=128, ν=16 y SNR=5dB.
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5.5. Análisis Comparativo de los Algoritmos de Sin-

cronización

En esta sección comparamos la performance de los algoritmos de sin-
cronización de bloque antes presentados. Las simulaciones fueron hechas en
dos canales: AWGN y UWB. En el caso de UWB se utilizó el mismo canal
que para las secciones anteriores cuya dispersión temporal es τrms = 5ns.
Considerando un peŕıodo de muestreo de Tm = 1,894ns, esto equivale a apro-
ximadamente 3 muestras. Como vimos en el Caṕıtulo 3, el canal UWB es
modelado por un proceso estocástico, por lo cual las simulaciones deben ha-
cerse para varias realizaciones del canal. En este trabajo se utilizaron 50
realizaciones del canal, todas con enerǵıa unitaria.

En la Figura 5.10 se grafica el error cuadrático medio de la posición del
comienzo del bloque θ del receptor definido en (5.25) en función de la relación
señal a ruido para los canales AWGN y UWB. Para canal AWGN se ve que
el estimador de mejor desempeño es el MLE2 debido a que es óptimo para
este canal. El MLE1 también es óptimo pero el MLE2 funciona mejor porque
utiliza el conocimiento de los tonos pilotos. Aunque el MLE1 trabaja con
sistemas OFDM de mayor eficiencia espectral debido a que no utilizan tonos
pilotos, estos t́ıpicamente son utilizados para estimar el canal, algo requerido
para efectuar la demodulación de los bloques OFDM, con lo cual en esos casos
el sistema de sincronización no agrega overhead. Finalmente, el desempeño
de los algoritmos MLE3 y MLE4 es menor a los dos anteriores debido a las
modificaciones introducidas en ellos, por lo cual dejan de ser óptimos para
canal AWGN. Vale la pena mencionar que en canal AWGN, el desempeño
del MLE3 y MLE4 es idéntico ya que los filtros adaptados utilizados en este
caso en Λ̄p(θ) (5.29) y Λ̆p(θ) (5.33) son iguales.

En la Figura 5.10(b) el canal utilizado es el UWB. El mejor desempeño en
cuanto a MSE se logra con el MLE4 debido a que además de usar los tonos
pilotos y ser robusto frente a las distintas fases introducidas por el canal,
asume conocimiento del canal para modificar el filtro adaptado en (5.33).

Para ilustrar mejor el comportamiento de los algoritmos en el canal UWB
en la Figura 5.11 se muestran los histogramas normalizados correspondientes
a cada uno de los estimadores en función de la posición de la ventana θ̂ esti-
mada para 25000 śımbolos OFDM en 50 canales UWB. Dichos histogramas
son una estimación de la función densidad de probabilidad de la estimación
θ̂. Se puede observar que el estimador MLE4 tiene un pico bien definido en
el valor correcto de θ̂ = θ0, mientras que los demás presentan una campana
más ancha alrededor de θ0. Más aún, tanto el estimador MLE1 como el es-
timador MLE3 tienen el máximo del histograma en θ 6= θ0, indicando que
estos estimadores son insesgados. Una cantidad que cuantifica la calidad de
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los estimadores es la probabilidad de error definida por

Pe = P(θ̂ 6= θ0).

En la Tabla 5.1 se muestran las probabilidades de error para cada uno de
los estimadores presentados en este caṕıtulo. Se ve que el algoritmo de mejor
performance es el MLE4 propuesto en esta tesis.
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Figura 5.10: Error cuadrático medio del comienzo del bloque θ de los estima-
dores en función de la relación señal a ruido para los canales AWGN y UWB.
El sistema UWB-OFDM emplea N = 128 portadoras, un prefijo ćıclico de
ν = 16. Los estimadores MLE2, MLE3 y MLE4 utilizan Np = 12 portadoras
pilotos, tal como recomienda el estándar [1].
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Estimador MLE1 MLE2 MLE3 MLE4

Pe 0.85 0.79 0.68 0.11

Cuadro 5.1: Probabilidades de error para cada uno de los estimadores en
canal UWB con SNR=5dB.
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Figura 5.11: Histogramas normalizados de los θs detectados para cada uno
de los estimadores en canal UWB cuya dispersión temporal es de 3 muestras.
El sistema UWB-OFDM emplea N = 128 portadoras, un prefijo ćıclico de
ν = 16 y la relación señal a ruido es SNR=5dB. Los estimadores MLE2,
MLE3 y MLE4 utilizan Np = 12 portadoras pilotos.

Por último, la Figura 5.12 muestra la performance de los estimadores to-
mando como figura de mérito el parámetro más importante en un sistema de
comunicaciones, la tasa de error de śımbolos en función de la relación señal a
ruido. Los śımbolos transmitidos en cada una de las subbandas corresponden
a una constelación DQPSK, y se utiliza codificación diferencial entre subban-
das de bloques OFDM consecutivos, explicado en la sección 2.3.3. Utilizando
esta modulación diferencial no es necesario compensar la fase introducida por
estimaciones erróneas de θ. En la figura se ve que el algoritmo que propone-
mos tiene una pérdida de performance de sólo 0.14dB respecto del caso de
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sincronización perfecta cuando el sistema trabaja con una SNR=6dB.
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Figura 5.12: Tasa de error de śımbolos (SER) para la modulación DQPSK
codificada entre subbandas de śımbolos OFDM consecutivos en función de la
relación señal a ruido en canal UWB. La figura (b) es una ampliación de la
figura (a). El sistema UWB-OFDM usa N = 128, ν = 16. Los estimadores
MLE2, MLE3 y MLE4 utilizan 1 tono piloto cada 10 portadoras, Np = 12.





Caṕıtulo 6

Conclusiones

En esta tesis abordamos el problema de la sincronización en los sistemas
UWB-OFDM. Los sistemas UWB aplicados a comunicaciones inalámbricas a
distancias cortas son de gran interés tecnológico en la actualidad, y presentan
nuevos desaf́ıos en el área de las comunicaciones inalámbricas. En particular,
la utilización de la modulación OFDM en sistemas UWB es un tema de
estudio importante en la comunidad cient́ıfico-tecnológica.

Es sabido que una de las debilidades de los sistemas OFDM es que son
muy sensibles a los errores de sincronismo. Este problema se agrava en ca-
nales dispersivos y no existe una solución cerrada que sea de bajo costo de
implementación y buen desempeño. Las soluciones propuestas en la literatura
especializada se basan en la hipótesis de que el canal es AWGN. Cuando son
utilizadas en un canal dispersivo, estas soluciones degradan su desempeño o
se tornan computacionalmente no factibles. En esta tesis analizamos estos
problemas y propusimos una solución que requiere conocer el canal. En par-
ticular, esta nueva solución utiliza el canal para modificar el pulso formador
de la señal en el receptor y adaptarlo a la señal recibida. De este modo, la
función de verosimilitud sobre la cual se toma la decisión del comienzo del
bloque presenta picos bien definidos haciendo más confiable la estimación.

Los sistemas UWB-OFDM utilizan un ancho de banda de 528MHz. Como
se mencionó en el Caṕıtulo 2, estos sistemas utilizan 128 portadoras, cada una
con un subcanal de 4.125MHz de ancho de banda. Analizando los parámetros
de un canal inalámbrico t́ıpico, llegamos a la conclusión de que la dispersión
Doppler en un ambiente interior usado para transmitir señales UWB es des-
preciable frente al ancho de banda de cada subbanda OFDM. Por lo tanto,
los problemas de sincronización de portadora en estos sistemas se deben fun-
damentalmente a las caracteŕısticas de los osciladores locales en el transmisor
y en el receptor.
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Dado que el canal puede presentar grandes variaciones en su respuesta
en frecuencia, es importante utilizar un esquema OFDM que divide el ancho
de banda total en bandas de frecuencias mucho más estrechas y que permite
transmitir información a través de los subcanales con mejor relación señal a
ruido y descartar aquellos que presentan gran atenuación.

OFDM tiene grandes ventajas porque permite una utilización más efi-
ciente del ancho de banda disponible pero requiere de una señalización de
tiempos ajustada. Como se vió en el Caṕıtulo 4, OFDM requiere de tres
niveles de sincronización.

Los errores de sincronismo de bloque generan interferencia que degrada el
desempeño del sistema UWB-OFDM. A través de experimentación numérica
vimos que la pérdida de relación señal a ruido en el receptor debida a la falta
de sincronización puede llegar a ser de 6dB cuando el error de sincronismo es
de 24 muestras. Es interesante recordar que para transmitir 2 bits adicionales
en una modulación QAM se necesita aproximadamente 6dB más de relación
señal a ruido.

En el Caṕıtulo 4, analizamos la performance de un sistema UWB-OFDM
con distintas modulaciones primarias: QAM, ADPSK codificada diferencial-
mente entre portadoras (ADPSK IC) y entre bloques (ADPSK IB). Alĺı se
muestra que la modulación ADPSK IB es robusta frente a errores de sincro-
nización. Esto se debe a que en el caso de las modulaciones coherentes es
necesario corregir la fase de los śımbolos recibidos luego de la demodulación
realizada a través de la FFT. Para ello es necesario introducir śımbolos pi-
lotos teniendo como resultado una disminución de la eficiencia espectral del
sistema.

Si bien la modulación diferencial mejora la tasa de error de śımbolos
(SER) frente a errores de sincronización, también analizamos distintos algo-
ritmos de sincronización que emplean el prefijo ćıclico del bloque OFDM y
tonos pilotos para estimar el comienzo del bloque. Los algoritmos presenta-
dos en la literatura son diseñados para canal AWGN y tienen un desempeño
pobre en canales con múltiples trayectos UWB. Por lo tanto, en esta tesis
proponemos una modificación a los algoritmos mencionados que mejora el
desempeño en canal UWB asumiendo el conocimiento de la respuesta impul-
siva.

En particular, el mejor desempeño en canales dispersivos en cuanto al
error cuadrático medio y la probabilidad de error es obtenido cuando se
utiliza el algoritmo propuesto en esta tesis. Por otro lado, la Figura 5.11
muestra a través de histogramas de las posiciones del bloque decididas que
el nuevo estimador propuesto tiene un pico bien definido en el valor correcto
del comienzo del bloque θ0, mientras que los otros estimadores presentan una
campana más ancha alrededor de θ0 y algunos de ellos son sesgados.
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Es decir, a partir de esta experimentación numérica, podemos concluir
que de los cuatro algoritmos de sincronización estudiados el que tiene menor
sesgo y menor varianza es el nuevo estimador propuesto en esta tesis.

Futuras Ĺıneas de Investigación

El algoritmo de sincronización de bloque propuesto en esta tesis asume
conocimiento perfecto del canal. En una situación real, el canal debe ser esti-
mado. En un trabajo futuro se deberá investigar cómo repercuten los errores
de identificación del canal en el desempeño del algoritmo de sincronización
propuesto.

Por otro lado, resulta interesante determinar mediante un análisis formal
la mı́nima cantidad de tonos pilotos requerida de manera de optimizar la
eficiencia espectral conjuntamente con el desempeño del algoritmo de sincro-
nización y la identificación del canal.

Otro trabajo que puede surgir de esta tesis es determinar anaĺıticamente
la secuencia de pilotos que presente mejores propiedades de autocorrelación.





Apéndice A

Espacio de Señales y

Representación en Banda

Base

Muchas señales de información son transmitidas modulando una frecuen-
cia portadora. Es decir que la mayor parte de la enerǵıa de la señal se encuen-
tra alrededor de esta frecuencia portadora. Por ello dichas señales se llaman
señales moduladas pasabanda. También existen muchos sistemas de comuni-
caciones transmiten sin modular ninguna frecuencia, es decir, en banda base.
Otros sistemas tales como OFDM generan bloques de śımbolos a partir de
un conjunto de śımbolos en banda base.

En este apéndice, en primer lugar, definimos el espacio de señales en el
que trabajaremos y luego describimos una representación conveniente de las
señales moduladas, es decir, el equivalente banda base. Veremos que es posible
establecer una relación matemática entre las señales pasabanda y de banda
base, lo cual posibilita trabajar con señales de menor frecuencia y, por lo
tanto, aprovechar mejor los recursos disponibles en cuanto a procesamiento
de señales. Evaluar sistemas pasabanda con frecuencia portadora elevada
puede ser muy costoso desde el punto de vista computacional, ya que se
requerirá de un periodo de muestreo inferior a la inversa de la frecuencia
portadora en cuestión. En cambio, obteniendo el equivalente banda base de
las señales y los sistemas, sólo es necesario trabajar con peŕıodos de muestreo
inferiores a la inversa del ancho de banda de las señales, independientemente
de la frecuencia portadora.
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A.1. Representación de Señales en el Espacio de

Hilbert

La señal modulada transmitida a través del canal de comunicaciones tiene
las siguientes caracteŕısticas:

Es de soporte finito, es decir, de duración acotada.

Es de enerǵıa finita.

El conjunto de señales que cumple con las caracteŕısticas mencionadas
arriba forman el espacio de funciones de Hilbert denotado L2(0, T ), donde
T es la duración o el soporte de la señal, también conocido como tiempo de
śımbolo.

Es útil trabajar en el espacio de Hilbert porque se puede definir el pro-
ducto interno entre dos señales pertenecientes a dicho espacio,

< s1(t), s2(t) >=

∫ T

0
s1(t)s

∗
2(t)dt

donde s1(t) e s2(t) son dos señales, en general, complejas incluidas en
L2(0, T ).

Resulta práctico representar a las señales moduladas mediante vectores.
Para ello se define un subespacio vectorial S generado por N funciones base
ortonormales {φi(t), i = 0, . . . , N − 1},

S = gen{φi(t)}N−1
i=0 ,

donde

< φi(t), φj(t) >= δij

siendo δij la delta de Kronecker definida como

δij =

{
1 si i = j
0 si i 6= j

Vale la pena mencionar que no todas las señales en el espacio de funciones
L2(0, T ), de dimensión infinita, pueden ser representadas por combinaciones
lineales de las funciones base de S, que es de dimensión finita N . Sólo aquellas
señales que estén incluidas en S.

Entonces, una señal s(t) ⊂ S puede ser exactamente y uńıvocamente
representada por un vector de dimensión N ,



A.2 Representación de Señales y Sistemas en Banda Base 85

s = [s0, . . . , sN−1]
T ,

donde
si =< s(t), φi(t) > i = 0, . . . , N − 1.

De esta manera, las señales en S son tratadas como elementos de ℜN y
surge el concepto de constelación de una modulación. La constelación de
una modulación está formada por un conjunto de puntos sm, m = 1, . . . ,M
donde cada uno de estos puntos o śımbolos representa una dada cantidad de
información. La señal modulada se puede escribir como combinación lineal
de las funciones base,

s(t) =

N−1∑

i=0

siφi(t).

Se puede demostrar [17] que la enerǵıa de la señal x(t) coincide con la
norma 2 de x al cuadrado, es decir,

Es =

∫ T

0
|s(t)|2dt = ‖s‖2.

La potencia de la señal s(t) se define como la enerǵıa por tiempo de
śımbolo,

Ps =
Es
T
.

A.2. Representación de Señales y Sistemas en Banda

Base

Las ventajas de la representación de señales en banda base son:

La señal de información que en banda pasante modula la portadora
está completamente descripta por la señal de banda base, o también
conocida como envolvente compleja, independientemente de la frecuen-
cia portadora.

Las señales de banda base son señales de frecuencias muy inferiores a la
señal pasabanda y por ello tienen menor complejidad de procesamiento,
ya sea para realizar simulaciones o para construir el hardware necesario
del sistema de comunicaciones.

De esta manera es posible realizar todo el procesamiento requerido en banda
base, con señales de frecuencia relativamente bajas y multiplicarlas por una
portadora para convertirlas en señales pasabanda en la última etapa del trans-
misor y en la primera etapa del receptor, sólo cuando es estrictamente nece-
sario.
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A.2.1. Equivalente Banda Base de una Señal

Sea s(t) una señal real pasabanda que tiene su enerǵıa concentrada alre-
dedor de la frecuencia portadora fc y utiliza la banda de frecuencias [fc −
W/2, fc + W/2], donde W es el ancho de banda de s(t) y se cumple que
W < 2fc y sea S(f) la transformada de Fourier de s(t) , construimos una
señal que tiene sólo las frecuencias positivas de s(t) [17],

SA(f) =
√

2u(f)S(f) , (A.1)

donde u(f) es el escalón unitario,

u(f) =

{
1 si f ≥ 0
0 si f < 0

y el factor
√

2 es elegido para que SA(f) y S(f) tengan la misma enerǵıa.
La transformada inversa de Fourier de A.1 es conocida como señal anaĺıtica,

sA(t) = F−1 {SA(f)}
=

1√
2

[

δ(t) +


πt

]

∗ s(t)

=
1√
2
[s(t) + s̆(t)], (A.2)

donde s̆(t) es la transformada de Hilbert de s(t),

s̆(t) = 
πt ∗ s(t)

= 1
π

∫ +∞

−∞

s(τ)

t− τ
dτ.

El equivalente banda base de s(t) es

sbb(t) = sA(t)e− 2πfct. (A.3)

En general, sbb(t) es una señal compleja y puede ser expresada de la
siguiente manera

sbb(t) = sI(t) +  sQ(t), (A.4)

donde sI(t) y sQ(t) son las componentes en fase y en cuadratura de la
señal pasabanda s(t) respectivamente.

Observando (A.2), (A.3) y (A.4), la señal pasabanda puede ser recuperada
utilizando las siguientes expresiones,

s(t) =
√

2ℜ{sA(t)}
=

√
2ℜ{sbb(t)e 2πfct} (A.5)

=
√

2[sI(t) cos(2πfct) − sQ(t) sin(2πfct)]. (A.6)
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A.2.2. Equivalente Banda Base de un Sistema

Como se ve en el Caṕıtulo 3, Sección 3.2, la señal recibida y(t) en el
receptor de comunicaciones cuando se transmite x(t) a través de un canal de
inalámbrico responde al siguiente modelo

y(t) =

L−1∑

i=0

ai(t)x(τ − τi(t)). (A.7)

La respuesta impulsiva del canal lineal variante en el tiempo es

h(τ, t) =
L−1∑

i=0

ai(t)δ(t− τi(t)).

Sean ybb(t) y xbb(t) los equivalentes banda base de y(t) y x(t) respectiva-
mente, usando A.5 tenemos

y(t) =
√

2ℜ{ybb(t)e 2πfct}
x(t) =

√
2ℜ{xbb(t)e 2πfct}.

Reemplazando estas ecuaciones en A.7,

ℜ
{

ybb(t)e
 2πfct

}

=

L−1∑

i=0

ai(t)ℜ
{

xbb(t− τi(t))e
 2πfc(t−τi(t))

}

= ℜ
{[

L−1∑

i=0

ai(t)xbb(t− τi(t))e
− 2πfcτi(t))

]

e 2πfct

}

.

(A.8)

Similarmente se puede obtener

ℑ
{

ybb(t)e
 2πfct

}

= ℑ
{[

L−1∑

i=0

ai(t)xbb(t− τi(t))e
− 2πfcτi(t)

]

e 2πfct

}

.

(A.9)

De (A.8) y (A.9), el equivalente banda base del canal es

ybb(t) =
L−1∑

i=0

abbi (t)xbb(t− τi(t)), (A.10)

donde
abbi (t) = ai(t)e

− 2πfcτi(t).
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El sistema (A.10) es también un sistema lineal variante en el tiempo, y el
equivalente banda base de la respuesta impulsiva es

hbb(τ, t) =
L−1∑

i=0

abbi (t)δ(τ − τi(t))

=

L−1∑

i=0

ai(t)e
− 2πfcτi(t)δ(τ − τi(t)) (A.11)

A.2.3. Equivalente Banda Base de Ruido

Las señales portadoras de información t́ıpicamente se encuentran conta-
minadas con ruido térmico producido por los circuitos electrónicos del re-
ceptor. Es bien conocido que el ruido térmico tiene una densidad espectral
de potencia constante N0/2 [W/Hz] en las bandas de frecuencia de interés
para las comunicaciones y por eso es llamado ruido blanco. Además, como el
ruido térmico es producido por la excitación térmica de una gran cantidad
de átomos con enerǵıas similares, aplicando el teorema central del ĺımite se
concluye que la distribución de amplitudes es Gaussiana.

Para los propósitos de la demodulación en el receptor, t́ıpicamente las
señales pasabanda recibidas son filtradas con un filtro pasabanda, cuyo ancho
de banda es función del ancho de banda de la señal recibida. De esta manera,
las componentes de frecuencia del ruido que se encuentran fuera de la banda
de paso del filtro son eliminadas. El ruido a la salida del filtro pasabanda es
conocido como ruido blanco pasabanda. Asumiendo un filtro pasabanda ideal
de ganancia 1/

√
B en la banda de paso |f − fc| < B/2, donde B es el ancho

de banda del filtro, la densidad espectral de potencia del ruido pasabanda es
tal como se muestra en la Figura A.1.

El equivalente banda base del ruido blanco pasabanda tiene una densidad

−fc fc

Sw(f)

N0

2B

B B

f

Figura A.1: Densidad espectral de potencia del ruido luego del filtrado pasa-
banda.
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espectral de potencia dada por

Sw,bb(f) =

{
N0/B |f | < B/2
0 Resto

Generalmente, después de haber realizado el filtrado pasabanda y haber
convertido la señal recibida a banda base se realiza el muestreo de la señal.
Entonces, las muestras del proceso aleatorio w(t) que modela el ruido térmico
a la salida del procesamiento mencionado en los instantes t = n/B son

wI [n] = ℜ{wbb[n]} =

∫ +∞

−∞
w(t)ψn,I(t)dt,

wQ[n] = ℑ{wbb[n]} =

∫ +∞

−∞
w(t)ψn,Q(t)dt,

siendo

ψn,I =
√

2B cos 2πfct sinc(Bt− n),

ψn,Q = −
√

2B sin 2πfct sinc(Bt− n).

un conjunto de funciones ortonormales. Una propiedad clave de un proceso
aleatorio blanco Gaussiano es que las proyecciones sobre un conjunto de fun-
ciones ortonormales son variables aleatorias independientes e idénticamente
distribuidas (iid). Por lo cual, el equivalente banda base del ruido puede ser
representado por una secuencia de variables aleatorias complejas

wbb[n] = wI [n] +  wQ[n]

cuyas componentes wI [n] y wQ[n] son iid de varianza N0/2. Además, wbb
tiene simetŕıa circular, es decir, e φwbb tiene la misma distribución que wbb
para todo φ. Entonces, wbb es una variable aleatoria Gaussiana compleja
circularmente simétrica y la denotaremos de la siguiente manera,

wbb ∼ CN (0, σ2)

donde σ2 = E[|wbb|2] = N0.





Apéndice B

Señales Moduladas

Pasabanda

En este apéndice se describen las principales modulaciones digitales uti-
lizadas en los sistemas de comunicaciones OFDM. Estas modulaciones son
representadas con señales pasabanda. Su equivalente banda base es obtenido
para cada una de ellas para utilizarlos posteriormente.

En un sistema de comunicaciones digital el modulador es el dispositivo
que mapea la información digital en una señal analógica que es apta para
propagarse a través del canal de comunicaciones. El mapeo es generalmente
realizado tomando bloques de k = log2M bits de la secuencia de información
{an} y seleccionando una de M = 2k señales determińısticas {sm(t),m =
1, . . . ,M} que será transmitida a través del canal.

Las señales moduladas pueden transportar la información, según el tipo
de modulación, en su amplitud, fase, frecuencia o una combinación de estos
parámetros. Las primeras tres modulaciones que se muestran a continuación
(PAM, PSK y QAM) necesitan de una demodulación coherente. Es decir,
el canal debe ser conocido (estimado) de manera de conocer la fase de la
portadora para llevar a cabo la sincronización del receptor.

B.1. Modulación por Amplitud de Pulsos, PAM

En la modulación PAM (Pulse Amplitude Modulation), también cono-
cida como ASK (Amplitude Shift Keying), las señales moduladas pueden ser
representadas por

sm(t) = ℜ{Amg(t)e 2πfct}
= Amg(t) cos(2πfct), m = 1, . . . ,M, 0 ≤ t ≤ T (B.1)
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donde {Am,m = 1, . . . ,M} es el conjunto de las M posibles amplitudes
(śımbolos) correspondientes a los M = 2k posibles bloques de k bits. El pulso
g(t) es una señal real de enerǵıa unitaria cuya forma influye en el espectro de
la señal transmitida y es conocido como pulso formador y fc es la frecuencia
portadora. Las amplitudesAm toman los siguientes valores o niveles discretos,

Am = (2m− 1 −M)
d

2
, m = 1, . . . ,M

donde d es la distancia entre dos amplitudes adyacentes.

La velocidad a la cual cambia la amplitud de la señal que modula la
portadora es Rs, la tasa de śımbolos de la señal modulada, indicando la
transmisión de un nuevo conjunto de k bits de información.

Usando (A.4) y (A.6), el equivalente banda base de la señal PAM pasa-
banda (B.1) es

sm,bb(t) = sI(t) = g(t)
Am√

2
, m = 1, . . . ,M, (B.2)

donde el factor 1/
√

2 hace que la energia de la señal pasabanda y de la señal
de banda base sea la misma siempre que fc ≫W siendo T = 1/W el peŕıodo
de śımbolo. En la Figura B.1 se muestra la constelación de una PAM cuyos
śımbolos están separados en d.

... ...
d
2 3d2 (M − 1)d2−d

2−3d2−(M − 1)d2

ℜ
0

Figura B.1: Constelación PAM.

B.2. Modulación en Fase, PSK

En la modulación de fase PSK (Phase Shift Keying), las M señales mo-
duladas son representadas por

sm(t) = ℜ{
√

2Eg(t)e 2π(m−1)/M e 2πfct} m = 1, . . . ,M, 0 ≤ t ≤ T

=
√

2Eg(t) cos[2πfct+
2π

M
(m− 1)]

=
√

2Eg(t) cos
2π

M
(m− 1) cos 2πfct−

√
2Eg(t) sin

2π

M
(m− 1) sin 2πfct

(B.3)
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donde g(t) es el pulso formador de enerǵıa unitaria, E es la enerǵıa promedio
de los śımbolos y θm = 2π(m − 1)/M,m = 1, . . . ,M son las M posibles
fases de la portadora que transportan la información. Una caracteŕıstica de
la modulación PSK es que todos los śımbolos tienen la misma enerǵıa E .

Usando (A.4) y (A.6), el equivalente banda base de la señal PSK pasa-
banda (B.3) es

sm,bb(t) =
√
Eg(t)

(

cos
2π

M
(m− 1) +  sin

2π

M
(m− 1)

)

, m = 1, . . . ,M.

=
√
Eg(t)e θm (B.4)

En la Figura B.2 se muestran las constelaciones PSK paraM = 2, 4 y 8. Se
ve que para M = 2 corresponde a una señal unidimensional y es exactamente
igual a una señal PAM binaria.

ℜℜℜ

ℑℑℑ

a) b) c)

Figura B.2: Constelación PSK para distintos M dibujada en el plano com-
plejo. a)M = 2. b)M = 4. c)M = 8.

B.3. Modulación en Amplitud y Fase, QAM

Combinando dos señales PAM en cuadratura se obtiene la modulación
eficiente en ancho de banda QAM (Quadrature Amplitude Modulation). Las
señales moduladas son

sm(t) = ℜ{(AmI + AmQ)g(t)e 2πfct} m = 1, . . . ,M, 0 ≤ t ≤ T

= AmI g(t) cos 2πfct−AmQ g(t) sin 2πfct (B.5)

donde AmI y AmQ son las amplitudes de las portadoras en fase cos 2πfct y
en cuadratura sin 2πfct y g(t) es el pulso formador de enerǵıa unitaria.
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Usando (A.4) y (A.6), el equivalente banda base de la señal QAM pasa-
banda (B.5) es

sm,bb(t) =
g(t)√

2
(AmI + AmQ) , m = 1, . . . ,M.

= g(t)Vme
 θm (B.6)

donde

Vm =

√

A2
mI +A2

mQ

2

y
θm = arctan(AmI/AmQ).

Con esta expresión de la señal de banda base es claro que la modulación
QAM puede ser interpretada como una modulación en amplitud y fase. En
la Figura B.3 se muestran las constelaciones QAM para M = 2, 4, 8 y 16 en
el plano complejo.

φ1(t)φ1(t)φ1(t)φ1(t)

φ2(t)φ2(t)φ2(t)φ2(t)

a) b) c) d)

Figura B.3: Constelación QAM para distintos M dibujada en el plano com-
plejo. a)M = 2. b)M = 4. c)M = 8. d)M = 16.



Apéndice C

Modelado de los Efectos de

Gran Escala

Un modelo del canal de gran escala (o macroscópico) permite realizar el
balance de potencia del enlace de comunicaciones. De este modo, es posible
determinar el rango del sistema, es decir, la máxima distancia entre el trans-
misor y el receptor para la cual se cumple con la probabilidad error requerida
bajo los ĺımites de potencia establecidos (ver el apéndice 10.C de [3]).

Además, a través del modelo macroscópico del canal es posible saber los
niveles de potencia más allá del rango de cobertura. Esto es importante desde
el punto de vista de la interferencia que podŕıa provocar un sistema UWB
a otros sistemas de comunicaciones en el mismo ambiente, incluso a otros
dispositivos UWB de otra red que utilicen la misma banda de frecuencias.
Por todo esto es importante tener bien caracterizado al canal desde el punto
de vista macroscópico.

Los efectos de gran escala o macroscópicos del canal introducen una ate-
nuación de la señal recibida en función de la distancia. Es importante conocer
estos efectos de manera de poder diagramar el enlace de comunicaciones, cal-
cular el balance de potencia, poder definir los amplificadores de potencia del
transmisor y del receptor.

Para sistemas de banda angosta que operan en el espacio libre, la potencia
en el receptor está dada por la fórmula de Friis [32]

Pr =
EIRP

4πd2
Ae, (C.1)

donde EIRP es la potencia isotrópica radiada efectiva (Effective Isotropic
Radiated Power), la cual asume que la potencia es radiada de igual manera
en todas las direcciones por el transmisor, d es la distancia entre el transmisor
y el receptor y Ae es la apertura efectiva de la antena receptora. La ganancia
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de una antena se puede expresar en función de Ae y de la longitud de onda
de la señal transmitida λ según

G =
4π

λ2
Ae. (C.2)

Escribiendo la EIRP en función de la potencia emitida por el transmisor Pt
y la ganancia de la antena, EIRP = PtGt y reemplazando (C.2) en (C.1)
tenemos

Pr = PtGtGr

(
λ

4πd

)2

, (C.3)

donde Gt y Gr son las ganancias de las antenas del transmisor y del receptor
respectivamente, y el factor

PL(d) =

(
λ

4πd

)2

(C.4)

es la pérdida de camino o path loss. Esto sugiere que la pérdida de camino
depende de la frecuencia. Sin embargo, esta dependencia es introducida por
las antenas. En realidad, la pérdida de camino es independiente de la fre-
cuencia, por lo menos en espacio libre y en ambientes LOS (Line of Sight)
con un camino directo entre el transmisor y el receptor [3, 33].

No obstante, no hay un consenso total en la comunidad cient́ıfica sobre
este tema. Muchos investigadores consideran que la perdida de camino podŕıa
depender de la frecuencia, fundamentalmente en los ambientes NLOS (Not
Line of Sight) de gran distancia, donde la señal arriba al receptor luego de
múltiples reflexiones en diversos materiales con caracteŕısticas dependientes
de la frecuencia y no hay un camino directo entre el transmisor y el receptor.

Entonces, en ambientes LOS y en espacio libre la pérdida de camino es
independiente de la frecuencia aún en sistemas UWB. La dependencia con la
frecuencia debe ser tomada cuando se introducen las antenas.

Todas las antenas, sin importar el tipo, tienen su densidad de flujo de
potencia proporcional a 1

d2 . La potencia recibida para cualquier distancia d
puede ser expresada en función de la potencia P0 medida a una distancia de
referencia d0,

Pr(d) = P0

(
d0

d

)2

, (C.5)

donde la dependencia de las antenas con la frecuencia es absorbida por la
potencia de referencia P0. En ambientes NLOS, la potencia recibida puede
ser modelada por [34]

Pr(d) = P0

(
d0

d

)n

, (C.6)
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donde P0 es la potencia promedio medida en un mismo ambiente con distintas
ubicaciones del transmisor y el receptor separados en d0 e incluye la depen-
dencia frecuencial de las antenas. El exponente n es función del ambiente de
propagación y, debido a los efectos de difracción, penetración, absorción y
otros efectos en los materiales, n podŕıa cambiar con la frecuencia.

En [35] se hicieron mediciones en canales NLOS a cortas distancias, me-
nores a 10m, y no se observaron variaciones significativas del exponente n.
Sin embargo, es posible que a mayor distancia exista un comportamiento que
muestre dependencia con la frecuencia. No obstante, aunque UWB puede ser
utilizado en diversas aplicaciones, el mayor interés está en las comunicaciones
a distancia cortas, donde vimos que la pérdida de camino puede ser conside-
rada independiente de la frecuencia excluyendo los efectos de la antena.

Para ambientes interiores, la potencia P0 es medida a la distancia de refe-
rencia d0, t́ıpicamente de 1m. Si la medición incluye factores ambientales, es
decir, multicamino, P0 depende del ambiente. Entonces, una caracterización
estad́ıstica de estas mediciones puede ser muy útil.

En primer lugar se debe determinar el exponente n de la pérdida de
camino. Para ello se realizan mediciones a distintas distancias y en distintos
sectores del ambiente que se pretende caracterizar. Usando (C.6), la potencia
media recibida a una distancia d expresada en dBm es

Pr(d)⌋dBm = P0⌋dBm − 10n log

(
d

d0

)

. (C.7)

Entonces, el exponente n puede ser obtenido haciendo una regresión lineal
de las mediciones y calculando la pendiente de la recta.

Las desviaciones de la potencia promedio Pr(d)⌋dBm según los distintos
puntos del ambiente en que se toma la medición pueden ser caracterizadas
por una variable aleatoria con distribución log-normal. O sea que la potencia
recibida es

Pr(d)⌋dBm = P0⌋dBm − 10n log

(
d

d0

)

+Xσ, (C.8)

donde Xσ ∼ logN (0, σ2) modela el efecto shadowing, llamado aśı en analoǵıa
a cómo una nube bloquea los rayos solares. Este efecto de gran escala es
provocado por variaciones de la geometŕıa del ambiente.

Además de n, el otro parámetro caracteŕıstico del modelo macroscópico
de los canales inalámbricos es el desv́ıo estándar de Xσ . Para calcularlo se
toman mediciones de ambientes similares y luego se calcula su varianza.

En algunos modelos el exponente de pérdida de camino n también se
modela como una variable aleatoria con distribución Gaussiana de media µn
y varianza σ2

n, es decir,
n ∼ N (µn, σ

2
n).
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Tanto para el shadowing como para el exponente de pérdida de camino, las
distribuciones de las variables aleatorias deben ser truncadas para obtener
valores f́ısicamente razonables.

Un parámetro que es usualmente obtenido de las mediciones del medio de
propagación es la ganancia total multicamino G, definida por el cociente de
la potencia promedio recibida a una distancia d y la potencia transmitida,

G =
Pr(d)

Pt
= G0

(
d0

d

)n

.

Aqúı, la ganancia G0 es la transferencia de potencia medida a la distancia de
referencia d0. G0 puede ser calculada de la siguiente manera,

G0 = 10−PL0⌋dB/10,

donde PL0 es la pérdida de camino en dB a la distancia d0. En [36] se
encontró que para un ancho de banda de 1.25GHz con frecuencia central en
5GHz, PL0⌋dB = 47dB para ambientes LOS, que coincide con el valor hallado
con (C.4). Para ambientes NLOS, PL0⌋dB = 51dB.

Idealmente los modelos de gran escala debeŕıan ser completamente inde-
pendientes de las antenas utilizadas. Sin embargo es extremadamente dif́ıcil
hacerlo porque esto requiere quitar todos los efectos de la antena de las me-
diciones. Entonces, un mismo ambiente con distintas antenas tendrá distinta
pérdida de camino. Esto se debe a que, por ejemplo, antenas con mayor ga-
nancia tendrán más pérdida de camino que una antena omnidireccional, que
colecta mayor enerǵıa de multicamino.

En [3] se hicieron mediciones del exponente de pérdida de camino para
los escenarios LOS y NLOS con dos tipos de antenas, unas del tipo bicónica
y otras del tipo bocina transversal electromagnética (TEM horn). Los resul-
tados se muestran en la Tabla C.1.

n Bicónica TEM horn

LOS 1.3 1.3
NLOS 2.3 2.4

Cuadro C.1: Pérdida de camino (path loss) para dos ambientes interiores
LOS y NLOS medido con dos antenas distintas.

Las antenas TEM horn son antenas más directivas que las primeras. Esto
que explica que para canales NLOS, las antenas bicónicas tengan menor
pérdida de camino. Se ve que los ambientes LOS tienen menos pérdida de ca-
mino que los ambientes NLOS, ya que en los NLOS la señal tiene que recorrer
distancias más largas y además encuentra mas obstáculos en su recorrido.
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Algo interesante es que los ambientes LOS tienen menos pérdida de ca-
mino que el espacio libre (n = 2). Esto se debe al multicamino recolectado
por las antenas.
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