
Tesis para el Grado de
Doctor en Ciencias de la Ingenieŕıa
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Resumen

La multiplexación por división en frecuencias ortogonales (OFDM, orthogonal frequency-
division multiplexing) representa una técnica eficiente para implementar comunicaciones
a alta velocidad sobre canales inalámbricos con desvanecimiento selectivo en frecuencia.
La relativa sencillez con la que se pueden manejar los efectos de dispersión temporal
del canal es una caracteŕıstica que ha ganado la atención de muchas investigaciones, y
ha sido también bien vista en la industria. Esto en gran medida se debe a la facilidad
de implementar el procesamiento necesario por medio de los eficientes algoritmos de la
transformada rápida de Fourier (FFT, fast Fourier transform). No obstante, estas dos
caracteŕısticas de robustez frente a la dispersión y fácil implementación se relacionan
con la utilización de ventanas rectangulares en la conformación de los pulsos de cada
una de las subportadoras del sistema. Este efecto se debe al ventaneo impĺıcito en la
FFT. Por lo tanto, surge un inconveniente con respecto a la emisión de potencia fuera
de la banda asignada, debido a la frecuente ocurrencia de discontinuidades en el instante
de concatenación que corresponde a cada par de śımbolos OFDM sucesivos. La solución
tradicional para esta dificultad se basa en el filtrado; sin embargo, una desventaja con-
siderable es que se reduce la eficiencia del prefijo ćıclico del sistema, afectando tanto la
eficiencia espectral como la robustez frente a la dispersión multitrayecto. Alternativa-
mente, existen técnicas de conformación de pulso, pero estas implican la dificultad de
generar la señal de salida de una manera computacionalmente eficiente pues la FFT no
se emplea. Para subsanar estas dificultades, en este trabajo se considera un método de
correlación entre śımbolos OFDM en el dominio de la frecuencia que permite aplicar una
interpolación óptima basada en la FFT. El peŕıodo del śımbolo generado es más largo
que el que produce una transmisión OFDM convencional, no obstante se muestra que
no se afecta la eficiencia espectral dado que conjuntamente se transmiten más śımbolos
de información. El efecto observado es una reducción en la potencia fuera de banda y
una mayor cantidad de grados de libertad que permiten aumentar la eficiencia de otras
técnicas de optimización de sistemas OFDM disponibles en la literatura. En este contexto
se ha investigado la utilización de precodificación espectral con el objeto reducir aún más
la emisión de potencia fuera de banda. El método desarrollado muestra una reducción
superior que, no obstante, es conseguida por medio de una menor distorsión. Por esto, el
esquema propuesto representa una alternativa a los métodos conocidos de filtrado y con-
formación de pulso. La complejidad agregada al sistema se mantiene en niveles reducidos
y se concentra en el extremo transmisor. Asimismo, esta técnica presenta caracteŕısticas
atractivas con respecto a una reconfiguración dinámica que es necesaria en sistemas bajo
el principio de radio cognitiva (CR, cognitive radio) y radio definida por software (SDR,
software-defined radio).

Palabras clave: OFDM, precodificacion, espectral, potencia, emision, fuera de
banda.



Abstract

Orthogonal frequency division multiplexing (OFDM) represents an efficient technique for
implementing high-speed communications over wireless channels with frequency selective
fading. The relative simplicity in which the effects of temporal dispersion of the channel
can be handled is a feature that has gained the attention of many investigations, and was
also well appreciated by the industry. This is mainly justified by the simplicity of im-
plementing the required signal processing by the efficient fast Fourier transform (FFT)
algorithms. However, these two characteristics of dispersion robustness and implementa-
tion simplicity are related to the use of rectangular windows in the conformation of pulses
from each of the subcarriers of the system. This effect is due to the windowing that is
implicit in the FFT. Therefore, a disadvantage arises with regard to the power emissions
outside the allocated band. This is due to the frequent presence of discontinuities in the
concatenation instant corresponding to each pair of successive OFDM symbols. The tra-
ditional solution to this problem is based on filtering; however, a significant disadvantage
is that it reduces the efficiency of the cyclic prefix of the system, affecting the spectral
efficiency and robustness against multipath propagation. Alternatively, there exist pulse
shaping techniques, but these involve the difficulty of generating the output signal in
a computationally efficient manner since FFT is not used. To overcome these difficul-
ties, in this work a method of correlation between OFDM symbols in the frequency
domain is considered. This approach allows applying an optimum interpolation based
on FFT. The generated symbol period is longer than that observed in a conventional
OFDM transmission. However, it is shown that this does not affect spectral efficiency
since more information symbols are simultaneously transmitted. The observed effect is
a reduction in out-of-band power emission, and a larger number of degrees of freedom
that allows to increase the efficiency of other optimization techniques for OFDM systems
in the literature. In this context, the use of spectral precoding has been investigated to
further reduce the out-of-band power emissions. The developed method shows a higher
reduction, however, it is achieved by means of a lower distortion. Therefore, the proposed
scheme is an alternative to known methods of filtering and pulse shaping. The added
complexity to the system remains low and is concentrated in the transmitting side. Fur-
thermore, this technique has attractive features regarding dynamic reconfiguration as
needed in systems based on the principle of cognitive radio (CR) and software defined
radio (SDR).

Keywords. OFDM, precoding, spectral, power, emission, out-of-band.



Sommario

La multiplazione a divisione di frequenza ortogonale (OFDM, orthogonal frequency-
division multiplexing) rappresenta una tecnica efficiente per attuare comunicazioni ad
alta velocità su canali senza fili con dissolvenza selettivo in frequenza. La relativa fa-
cilità con cui è possibile gestire gli effetti della dispersione temporale del canale è una
caratteristica che si è guadagnato l’attenzione di numerose ricerche, ed è stato anche ben
considerato nel settore. Ciò è dovuto alla facilità di esecuzione del trattamento richiesto
dagli algoritmi efficienti trasformazione rapida di Fourier (FFT, fast Fourier transform).
Tuttavia, queste due caratteristiche della robustezza dispersione e facilità di implemen-
tazione sono correlati all’uso di finestre rettangolari nella conformazione di impulsi da
ciascuna delle sottoportanti del sistema. Questo effetto è dovuto al finestratura (win-
dowing) implicita nel FFT. Pertanto, uno svantaggio pone relativamente alla potenza
di fuori della banda allocata, a causa della frequente presenza di discontinuità nella
concatenazione istante corrispondenti a ciascuna coppia di simboli OFDM successivi. La
soluzione tradizionale a questo problema si basa sul filtrato, tuttavia, uno svantaggio sig-
nificativo è che riduce l’efficienza del prefisso ciclico del sistema, interessando l’efficienza
spettrale e robustezza contro dispersione multipercorso. In alternativa, esistono tecniche
impulsi formano, ma questi riguardano la difficoltà di generare il segnale di uscita in
modo computazionalmente efficiente poiché la FFT non viene utilizzato. Per superare
queste difficoltà, in questo articolo considereremo un metodo di correlazione tra sim-
boli OFDM nel dominio della frequenza che consente di applicare una interpolazione
ottimale in base FFT. Il periodo di simbolo generato supera convenzionale trasmissione
OFDM si verifica tuttavia mostrato che l’efficienza spettrale è influenzato da altri simboli
sono trasmessi insieme di informazioni. L’effetto osservato è una riduzione della potenza
di banda e un maggior numero di gradi di libertà che aumentano l’efficienza di altre
tecniche di ottimizzazione sistemi OFDM in letteratura. In questo contesto abbiamo
studiato l’uso di precoding spettrale per ridurre l’emissione di potenza ancora più fuori
banda. Il metodo sviluppato che mostra una riduzione maggiore, tuttavia, è ottenuto
per mezzo di una distorsione inferiore. Pertanto, il regime proposto è una alternativa ai
metodi noti di filtraggio e di conformazione del polso. La complessità del sistema rimane
basso e si concentra nella estremità trasmittente. Inoltre, questa tecnica ha caratteris-
tiche interessanti riguardanti riconfigurazione dinamica è necessaria nei sistemi basati sul
principio della radio cognitiva (CR, cognitive radio) e raggio definito da software (SDR,
software-defined radio).

Parole chiave: OFDM, precoding, spettrale, potenza, emissione, fuori banda.
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Dr. Vı́ctor Hugo Sauchelli, como aśı también a la Comisión Asesora que integraron el
Dr. Mario Rafael Hueda y la Dra. Elizabeth Vera de Payer; quienes aportaron directi-
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canal y múltiples antenas para generar un sistema MIMO. . . . . . . . . . . . . . . 15

2.4 Diagrama de un sistema MIMO-OFDM con Nt antenas para transmisión
y Nr antenas en el receptor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

2.5 Diagrama de bloques un sistema MIMO-OFDM con STC por bloques y
capacidad de reducción de la PAPR [P07]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29

3.1 Trayectoria deseada en el punto de concatenación de dos śımbolos OFDM
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ISI interferencia inter-śımbolos (inter-symbol interference). 8, 19, 23, 73

LS mı́nimos cuadrados (least-squared). 68
LTE Long Term Evolution. 5
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P06. Lizárraga, E. M.; Sauchelli, V. H.; Maggio, G.N. “N-Continuous OFDM Sig-
nal Analysis of FPGA-Based Transmissions”; IEEE Southern Conference on Pro-
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Parte I

Motivación y Estado del Arte



1

Introducción

1.1 Motivación

El tráfico de información por cada usuario de los sistemas de comunicaciones inalámbricos
[LWKL11] y la cantidad de dispositivos con conectividad inalámbrica [Eri11] ha aumen-
tado de forma continua en las últimas décadas. Para los próximos años se espera que
esta tendencia se mantenga, o que incluso se acentúe [ITU11]. Por esto será necesario
mejorar varios aspectos de los futuros sistemas de comunicación, de una forma tal que
sean capaces de hacer frente esta creciente demanda. Dicho de otro modo, los sistemas
de comunicación inalámbricos de la próxima generación deberán no sólo mejorar su efi-
ciencia espectral, sino que también requerirán una más alta densidad de estaciones base
por unidad de superficie y mayores porciones de espectro electromagnético [AHT11].
Las porciones de espectro electromagnético adicionales deberán ser convenientemente
autorizadas por organismos nacionales e internacionales. El despliegue más denso de
pequeñas estaciones base será necesario para abastecer áreas de alto tráfico (o hotspots)
para habilitar de esta forma patrones de reutilización de frecuencias más eficientes. En
este contexto, es importante tomar en cuenta que los beneficios de estos tres enfoques
(i.e., eficiencia espectral, ancho de banda y reutilización de frecuencias) estan conjun-
tamente relacionados entre śı. Por esto, se prevé que una cuidadosa combinación de los
mismos, en el ámbito de una interfaz de aire basada en la multiplexación por división
en frecuencias ortogonales (OFDM, orthogonal frequency division multiplexing), sea la
principal alternativa para cumplir con estos requerimientos. Se espera que el factor limi-
tante en el desempeño de todos estos esquemas sea el nivel de interferencia co-canal que
experimenten los usuarios en recepción [LPGdlR+11]. Por estos motivos, un parámetro
clave que se debe mantener bajo control es la emisión de potencia que un sistema OFDM
genera fuera de la banda asignada.

El concepto de radio cognitiva (CR, cognitive radio) habilita el uso de porciones
de espectro electromagnético adicionales a los denominados usuarios secundarios, por
medio de un acceso dinámico al espectro (DSA, dynamic spectrum access) sobre bandas
reservadas para usuarios primarios con licencia. En este contexto, los usuarios secun-
darios estan autorizados a usar la banda licenciada siempre y cuando no se afecte de
forma apreciable la calidad de servicio que experimenta el usuario primario [PND+11].
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Se espera que el uso de CR permita aprovechar de manera más eficiente el espectro
electromagnético. En particular, se han tenido en cuenta en el útlimo tiempo a los es-
pacios de televisión en blanco (TV white spaces) en VHF/UHF. La razón es que estas
bandas comienzan a estar disponibles alrededor del mundo a medida que los sistemas de
televisión analógicos van siendo reemplazados por sistemas de televisión digital más efi-
cientes. La idea básica en este caso es simplemente permitir a los dispositivos secundarios
operar en los canales de TV liberados, siempre y cuando se garantice que no exista una
interferencia apreciable en los canales de TV adyacentes utilizados por usuarios prima-
rios [Nek10]. En este punto vale la pena destacar que los receptores de TV comerciales
no están diseñados para operar de forma robusta frente a altos niveles de interferencia
en los canales adyacentes. Por esto, la emisión fuera de banda de un transmisor secun-
dario se vuelve un parámetro cŕıtico, cuando el objetivo es capitalizar la ganancia de
desempeño que promete la CR a nivel de sistema.

De una manera similar, un despliegue denso de estaciones base hace necesario recu-
rrir a una reutilización de frecuencia fraccional (FFR, fractional frequency reuse) para
mantener bajo control la interferencia co-canal no sólo en redes macrocelulares, sino
también en redes heterogéneas [NGGA11]. La efectividad de un esquema FFR depende
de la capacidad del transmisor de mantener la señal OFDM confinada dentro de una
partición espectral espećıfica. Por esto, la reducción de la emisión de potencia fuera de
banda juega una vez más un papel fundamental en el desempeño de un patrón FFR
que se proponga como estrategia de coordinación de interferencia entre celdas (ICIC,
inter-cell interference coordination) en redes inalámbricas futuras.

1.2 Problema de Investigación

El uso de OFDM muestra la capacidad de compensar la dispersión del canal en el dominio
del tiempo por medio de un ecualizador con un único coeficiente (para cada subporta-
dora), a partir del empleo de un prefijo ćıclico (CP, cyclic prefix ) [HYW+09a]. Otra
propiedad importante es la posibilidad de implementar el procesamiento de señal nece-
sario utilizando los algoritmos de la transformada rápida de Fourier (FFT, fast Fourier
transform) ampliamente estudiados en la literatura.

Una señal OFDM consiste en una secuencia de śımbolos OFDM, cada uno conformado
por una conjunción de subportadoras ortogonales moduladas. Dado que la amplitud y la
fase de las subportadoras suelen ser estad́ısticamente independientes, los śımbolos OFDM
son por lo general considerados independientes [JGC+08]. Por esto, la concatenación de
estos śımbolos genera discontinuidades en la señal en el dominio del tiempo, originando
una alta emisión de enerǵıa fuera de banda [vdBB09b]. Los estándares actuales utilizan
técnicas de filtrado para limitar el nivel de potencia de estas emisiones indeseadas; sin
embargo, la principal desventaja de este enfoque es no sólo la reducción en la efectivi-
dad del CP [vdBB09b], sino también la dificultad de obtener un transceptor fácilmente
(o numéricamente) reconfigurable. La reconfiguración es una caracteŕıstica beneficiosa
con respecto al concepto de radio definida por software (SDR, software-defined radio).
Otra opción para controlar este problema es implementar una transición de śımbolos
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adaptiva [MA08]. Sin embargo, el inconveniente en este caso radica en la necesidad de
actualizar el procesamiento en el transmisor en cada śımbolo, incrementado la comple-
jidad del sistema. Vale la pena destacar que una precodificación similar a la propuesta
en [CCC11] permite obtener un buen desempeño en términos de conformación espectral
(spectral shaping); sin embargo, como contrapartida se muestra una tasa de código no
unitaria que reduce la eficiencia de ancho de banda del sistema.

A través de la identificación del problema de las discontinuidades mencionadas, las
cuales aparecen en señales (OFDM) que por su naturaleza se obtienen algoŕıtimcamente
a través de la FFT, surge la siguiente pregunta de investigación:

¿Cómo diseñar esquemas de generación de la señal de transmisión que presenten un
menor contenido de enerǵıa fuera de la banda espectral deseada para la comunicación?.

De esta manera, con con base en la idea de explotar la dimensionalidad en el proce-
samiento involucrado para la generación de la señal de salida surge la siguiente pregunta:
¿Cuál seŕıa la efectividad de un incremento en los grados de libertad del sistema para
lograr una mejora en la interpolación de la señal de salida del transmisor?.

Es importante tener en cuenta que se busca que la señal obtenida mantenga la ro-
bustez de las transmisiones paralelizadas mediante el concepto OFDM respecto a la
dispersión de los canales selectivos en frecuencia. No se debe perder de vista que esta
caracteŕıstica conduce a que, en el caso de comunicaciones OFDM convencionales, se
tenga un receptor atractivo por su sencillez. Por esto la siguiente pregunta indaga acerca
de la complejidad involucrada en el procesamiento que se prevé: ¿Cuál es el intercambio
que puede existir entre complejidad en el procesamiento y efectividad en el control de la
potencia fuera de banda?.

1.3 Metodoloǵıa de la Investigación

Dentro del marco planteado por el estado del arte y los cuestionamiento de partida surge
la motivación de establecer formas de interpolación basadas en la FFT para reducir la
frecuencia con la que se observan las discontinuidades en el dominio del tiempo. Con este
objetivo, se plantea una interpolación a partir del procesamiento conjunto de más de un
śımbolo OFDM. Esto provoca una interpolación de más largo alcance, que se espera que
permita la aplicación de técnicas de precodificación con tasa de codificación unitaria de
una forma más eficiente. En general, se espera que se incrementen los grados de libertad
disponibles y que, consecuentemente, numerosas técnicas de optimización de señales
OFDM disponibles en la literatura mejoren su desempeño. Esto es, se prevé que este
tratamiento conjunto de varios śımbolos OFDM permita la introducción de subportadoras
virtuales en el espacio de diseño, integrando un espacio de mayor dimensión que el de
las portadoras reales. Luego existirán calculos de la transformada discreta de Fourier
(DFT, discrete Fourier transform) con mayor cantidad de puntos los cuales serán la
causa del aumento los grados de libertad disponibles para diseño.
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1.4 Alcance de esta Tesis

Este trabajo se focaliza en la generación de señales OFDM que cumplan con requeri-
mientos de calidad especificados en términos de su densidad espectral de potencia (PSD,
power spectral density). Frecuentemente, estas especificaciones se dan mediante máscaras
de emisión, tales como las que se presentan en la documentación del estándar de tele-
comunicaciones Long Term Evolution (LTE) [LTE11]. En otras palabras, se apunta a la
generación de una señal digital sobremuestreada que mejora la distribución de potencia
no sólo en la banda asignada, sino también fuera de ella. La idea clave detrás del esquema
propuesto se basa en implementar una operación de correlación determińıstica entre dos
śımbolos OFDM en el dominio de la frecuencia, la cual permite obtener un compor-
tamiento continuo equivalente en el dominio del tiempo. Esto se logra esencialmente por
medio de una transformada discreta de Fourier inversa (IDFT, inverse discrete Fourier
transform) de doble longitud, en comparación con el método de simple longitud que se
utiliza en la generación convencional de señales OFDM. Luego de este procesamiento,
el punto de concatenación de los śımbolos OFDM muestra un comportamiento continuo
en la mitad del número total de puntos de concatenación que existen en una secuen-
cia de śımbolos determinada (para una transmisión particular). Gracias a esto se puede
apreciar una reducción en el nivel de emisión de potencia fuera de banda. Las técnicas
que se presentan en este trabajo fueron concebidas originalmente como un conjunto de
técnicas complementarias a otras que fueron previamente diseñadas para mejorar el de-
sempeño de sistemas OFDM [P04]. El enfoque propuesto es un incremento en los grados
de libertad, según se mencionó antes. Para fortalecer este concepto, se explora el uso
adicional de precodificación espectral [vdBB09b, CCC11]. Se observa que este recurso
puede ser aplicado eficientemente para reducir aún más la emisión de potencia fuera
de banda. No obstante, se alcanza una menor distorsión en los śımbolos transmitidos,
respecto de propuestas previas [vdBB09a]. Consecuentemente, es posible utilizar órdenes
de modulación más elevados en las constelaciones complejas de cada subportadora (e.g.,
M -QAM, M -PSK, etc.), incrementando la eficiencia global.

1.5 Estructura de la Tesis

Los sistemas de comunicaciones basados en OFDM tienen una amplia utilización en este
momento [HYW+09a], y además esta técnica se muestra promisoria para ser aplicada
en sistemas futuros que ya se encuentran en estudio. En la primera parte de esta Tesis
se trata de brindar un detalle suficiente acerca de las comunicaciones OFDM. Con este
criterio se citan algunas ventajas y desventajas de este enfoque de multiplexación y
modulación. Entre los inconvenientes que se encuentran, el problema de presentar altos
valores en métricas como la relación de potencia pico a potencia promedio (PAPR, peak-
to-average power ratio) deja en evidencia la necesidad de tratar de mitigar este problema.
Estos temas son cubiertos en el Caṕıtulo 2.

Por su parte, un abordaje a las causas de la emisión de potencia fuera de banda se
presenta en el Caṕıtulo 3, donde se parte de un modelo anaĺıtico de la señal de tiempo
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continuo para proponer una método de cálculo de un precodificador matricial para lograr
una reducción en la potencia indeseada. De esta manera se concluye la Parte I de este
trabajo, que reúne la presentación del tema de trabajo con los conceptos introductorios.

La Parte II de este texto se inicia con el Caṕıtulo 4. En este caṕıtulo se presenta
un método de correlación entre un par de śımbolos OFDM sucesivos que se utiliza para
establecer el esquema de generación de la señal OFDM con śımbolos de doble longitud. La
organización de la presentación en este caṕıtulo abarca el establecimiento del método de
correlación entre śımbolos, incluyendo posteriormente un análisis de los efectos del canal
y se presenta el procesamiento propuesto para el receptor; a continuación se presentan
un conjunto de simulaciones exhaustivas que se utilizan para plasmar los beneficios de
la técnica. Siguiendo la misma estructura de presentación, el Caṕıtulo 5 presenta el
método de fusión de śımbolos, como un segundo método de correlación que constituye
una versión mejorada de los resultados en el caṕıtulo anterior y está dedicado a facilitar
la decodificación, como aśı también aumentar la eficiencia de ancho de banda. Luego,
en el Caṕıtulo 6 se incluye un desarrollo que describe el esquema propuesto para la
generación de la señal OFDM con interpolación basada en correlación. Esta tercera
forma de correlación en el dominio de la frecuencia permite una operación del receptor
totalmente compatible con el esquema de transmisión convencional. No obstante, se
muestra una importante reducción en la emisión de potencia fuera de banda, al tiempo
que se reduce la distorsión inducida por un eventual precodificador espectral, en el caso
de que sea utilizado.

Los comentarios finales sobre los resultados hallados se presentan en el Caṕıtulo 7,
donde se incluye una comparación entre los tres métodos de correlación desarrollados y
se detallan conclusiones acerca de los planteos que motivaron el proyecto de investigación
Doctoral que dió oŕıgen a esta Tesis. Para finalizar se lista la bibliograf́ıa de referencia.

1.6 Resúmen de Publicaciones Originales

Según se mencionó en la Sección 1.5, esta Tesis consta de dos partes. En la primera se
da una introducción acerca del tema de estudio y se presenta el modelado del sistema.
En esta parte se detallan siete publicaciones generadas en el contexto de este trabajo
de investigación (ver [P05]-[P11]). En la segunda parte, se presentan las publicaciones y
resultados principales del trabajo en esta Tesis (ver [P01]-[P04]).

Con respecto a la Parte I, el tema de la PAPR ha dado lugar a las contribuciones ori-
ginales en [P07] y [P11], que iniciaron este trabajo de investigación. Luego, los planteos
de precodificación espectral en [vdBB09b] y [vdBB09a] indudablemente marcaron el
rumbo de los trabajos subsiguientes. El asunto de implementaciones eficientes con cir-
cuitos atendiendo al concepto de integración a muy alta escala (VLSI, very-large-scale
integration) fue abordado en [P06] y [P10]. Luego, aspectos relacionados con el model
anaĺıtco de la implementación se tomaron en cuenta en [P05],[P08] y [P09].

No obstante, el principal aporte de este trabajo presenta en la Parte II de este texto.
Alĺı el detalle se centra en mostrar que la correlación de śımbolos OFDM permite reducir
la emisión de potencia fuera de banda y aumentar los grados de libertad disponibles para
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optimizar el sistema de comunicaciones. Para lograr esto, se ha desarrollado un cuida-
doso esquema de conformación de la señal de salida del transmisor, el cual constituye
un preprocesamiento en el dominio de la frecuencia. Este método permite mantener la
funcionalidad de una extensión ćıclica (cumpliendo la función del CP), como recurso
para luchar contra la distorsión que induce un canal inalámbrico. La primera aproxi-
mación hacia este enfoque se mostró en [P04]. Luego esta fué refinada y ampliada en
[P03]. Con el objetivo de simplificar la operación del receptor, un segundo método de
correlación entre śımbolos se introdujo en [P02], el cual además presenta una innovadora
ventaja frente a canales variantes en el tiempo. El resultado es una importante ganancia
en términos de tasas de error. El tercer método de correlación se destina a obtener una
señal de salida que pueda ser decodificada en un receptor estándar, y en la que además
se hagan evidentes las ventajas de la menor distorsión introducida. Este desarrollo se
incluye para finalizar, a partir de su publicación en [P01].



2

Fundamentos de la OFDM

2.1 Introducción

Las comunicaciones de alta velocidad han presentado un interés importante desde varios
años atrás. No obstante se puede decir que en este momento se trata de una necesidad
imperiosa, si se tienen en cuenta muchas aplicaciones propiciadas por los últimos avances
en la tecnoloǵıa, tanto de circuitos integrados como de computación e infraestructura de
redes, entre otras áreas.

El incremento en la tasa de transferencia implica una reducción de la duración del
śımbolo. Con esto se potencia la severidad de la interferencia inter-śımbolo (ISI, inter-
symbol interference) que provoca la dispersión temporal de un canal con desvanecimiento
selectivo en frecuencia, especialmente en el caso de modulaciones con portadora única. A
partir de [vNP00], se puede establecer que en el caso de encontrarnos con dispersión en el
dominio del tiempo, la duración del śımbolo debe ser mayor que la dispersión temporal
del canal inalámbrico para reducir el efecto de la ISI. En la multiplexación por división
en frecuencias ortogonales (OFDM, orthogonal frequency division multiplexing), el canal
de comunicaciones (inalámbrico) se divide en varias sub-porciones de banda angosta, y
cada porción se ocupa por una subportadora. Los sistemas OFDM representan un sub-
conjunto de los sistemas multiportadora ya que presentan ortogonalidad entre cada una
de las subportadoras como una caracteŕıstica particular. De esta manera, muchas sub-
portadoras se utilizan simultánemente para permitir una alta tasa de transmisión para
el sistema conjunto. Este concepto es el que se conoce como sistema de comunicaciones
multiportadora. Bajo este principio la duración del śımbolo en cada subportadora se hace
varias veces mayor que la duración que requeriŕıa un sistema de portadora única de igual
velocidad. Por consiguiente, la robustez frente a la ISI es mayor.

La técnica OFDM representa un caso particular de modulación multiportadora y su
oŕıgen proviene de los años 60’. El concepto de transmisión multiportadora fue intro-
ducido por Chang en 1966 [Cha66]. Una descripción más detallada sobre los primeros
planteos de comunicaciones multiportadora se puede hallar también en [Cha] y [Sal67].
Por su parte, Doelz et al. [DHM57] hab́ıan implementado una transmisión multiporta-
dora para un único canal de voz en 1957, antes de la propuesta de Chang. Asimismo,
Holsinger [Hol64] hab́ıa introducido impĺıcitamente el concepto de modulación multipor-
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tadora en su disertación de tesis de 1964. Luego, en 1971 la transmisión multiportadora
mediante bloques de duración limitada en el tiempo fue introducida por Weinstein y
Ebert [WE71], dando lugar a lo que hoy se conoce como OFDM [HYW+09a]. Un tiempo
después, Hirosaki et al. [Hir80],[HHS86], y también Peled y Ruiz [PR80], presentaron
algunos de los primeros trabajos sobre implementación de sistemas multiportadora con
ecualización. Por su parte, con respecto a la aplicación de OFDM en comunicaciones
para bandas de HF, los logros de Zimmerman y Kirsch en 1967 [ZK67] fueron unos de
los primeros. La capacidad de sistemas OFDM fue estudiada en [Kal89] y [WW97]. La
aplicación de OFDM sobre canales inalámbricos para móviles fue investigada primera-
mente por Cimini [Cim85] en 1985. Luego, la aplicación de sistemas multiportadora en
canales de radio FM fue analizada por Casas y Leung [CL91]. Hacia 1990, Bingham con-
cluyó acertadamente que el tiempo de la modulación multiportadora hab́ıa comenzado,
luego de su análisis sobre el desempeño y la complejidad de estos sistemas [Bin90].

La técnica OFDM presenta buenas posibilidades de adaptación con respecto a la
utilización de técnicas avanzadas para mejorar la eficiencia de la transmisión. Entre estas
técnicas complementarias podemos citar las de carga adaptiva en cada subportadora,
diversidad en transmisión, diversidad en recepción, etc. De acuerdo con la propuesta
de Shannon de 1948 [Sha48], la más alta tasa de transferencia en un canal selectivo
en frecuencia se puede obtener por medio de un sistema multiportadora con separación
infinitesimal entre las subportadoras, adaptando la potencia y la tasa de transferencia en
cada una de ellas de acuerdo a la relación señal a ruido (SNR, signal-to-noise ratio) en
cada uno de los sub-canales. Con este principio, la aplicación de técnicas de adaptación
de potencia como las de relleno por inundación (water-filling) también fue analizado,
por ejemplo en [Gal68]. Es importante tener como referencia el amplio trabajo de Cioffi
et al. con respecto a la optimización de la OFDM para ser aplicada en el bucle de
abonado digital asimétrico (ADSL, asymmetric digital subscriber line). En este esquema,
el sistema OFDM es frecuentemente denominado modulación multi-tono discreto (DMT,
dicrete multi-tone). Algunos resultados en este campo fueron dados en [CCB95], [HTC98]
y [KRJ00].

Con el actual estado del arte, es común indicar que la capacidad de un sistema
inalámbrico se puede incrementar notablemente por medio de la instalación de antenas
múltiples tanto en transmisión como en recepción, generando un sistema múltiple en-
trada múltiple salida (MIMO, multiple-input multiple-output). Sin embargo, los primeros
resultados en esta área se dieron en [Fos96, TSC98, Ala98], con una antigüedad no tan
marcada. En particular, en [Fos96] se muestra que un sistema MIMO puede aumentar
la capacidad de un canal con desvanecimiento plano (o de banda angosta) mediante
un factor igual a la mı́nima cantidad de antenas entre las que se hallan para trans-
misión y las que se encuentran para recepción. Este factor permite una comparación
con el sistema entrada única salida única (SISO, single-input single-output) original.
De esta manera, resulta interesante la utilización de la OFDM en comunicaciones de
banda ancha, en conjunción con técnicas de codificación espacio-temporal (STC, space-
time coding) [P07], [P11] para combatir el desvanecimiento selectivo en frecuencia de
los canales, permitiendo la aparición de subcanales de banda angosta para los cuales
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son válidos varios principios de las comunicaciones MIMO. En estos esquemas se busca
obtener una ganancia, ya sea por medio de un incremento en la capacidad, o por medio de
un aumento en el orden de diversidad que se experimenta. Esto ha resultado en sistemas
comúnmente denominados MIMO-OFDM en la literatura en general.

A continuación se presenta una descripción de la nomenclatura utilizada, y a partir
de estas definiciones se describe el modelo anaĺıtico que es utilizado a lo largo de este
texto.

2.1.1 Nomenclatura

Los vectores se indican en letra minúscula remarcada, a diferencia de variables escalares
reales o complejas; las matrices se identifican mediante letras en mayúscula remarcada;
los supeŕındices en {}∗, {}T, {}H, {}−1 representan trasposición, transformación Hermi-
tiana e inversión, respectivamente (los restantes supeŕındices son parte del nombre de las
variables); el śımbolo 0M×N indica la matriz de dimensión M ×N con elementos nulos,
mientras que IM simboliza una matriz identidad de dimensión M ×M ; la convolución
se denota con el operador ∗. La construcción E[x] indica el valor esperado de la variable
x.

2.2 Modelo del Sistema

La señal OFDM de tiempo continuo en banda base s(t) surge de la concatenación de
śımbolos OFDM y viene dada por la expresión

s(t) =
∑
i

si(t− iT ), (2.1)

donde si(t) representa el i-ésimo śımbolo en el i-ésimo intervalo de longitud T [segundos].
En la Fig. 2.1 se representa esta concatenación.

Teniendo en cuenta el modelo de tiempo continuo se puede establecer que cada
śımbolo OFDM se obtiene a través de la suma de K subportadoras ortogonales que
pertenecen a un determinado esquema de asignación de subportadoras K [P05], esta
suma se define por medio de

si(t) =
∑K−1

k=0 di,k pk(t)
= pT(t) di

(2.2)

donde se indica que cada subportadora tiene una amplitud y fase determinada por el
k-ésimo śımbolo complejo di,k que se obtiene de un modulador complejo previo1. Los
śımbolos complejos se agrupan en el vector columna di con K elementos

di = {di,0, di,1, . . . , di,K−1}. (2.3)

1 Sin pérdida de generalidad, se asume que puede ser de tipo M -QAM, QPSK, etc.
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Fig. 2.1. Secuencia de śımbolos OFDM en una transmisión sobre un canal selectivo en frecuencia; dado
un tiempo de śımbolo Ts y un intevalo de guarda Tg.

Luego, el vector columna p(t) con K elementos contiene en cada entrada la señal sub-
portadora pk(t) correspondiente, dada por

pk(t) = ej2π
k
Ts
t t ∈ T . (2.4)

De esta manera se asume que cada subportadora tiene una duración limitada en el
tiempo, y que está confinada a los ĺımites de una ventana rectangular. Este caso, donde
los śımbolos sin distorsión se agrupan en una secuencia que representa la transmisión
OFDM , se representa en la parte superior de la Fig. 2.1. Para que el receptor pueda
demodular adecuadamente la señal, la duración del śımbolo OFDM debe ser suficiente-
mente largo, de acuerdo con la expresión

Ts∆f = 1. (2.5)

Este requerimiento se denomina condición de otrogonalidad [HYW+09b], dado que pro-
picia que cada subportadora pk(t) sea independiente de otra con un sub́ındice k diferente.
Mediante la condición en (2.5) también garantiza que todas las subportadras desarrollen
al menos un ciclo completo de oscilación durante el intervalo Ts. Notar que la frecuencia
relativa de cada subportadora está determinada por el valor de k, y el espaciamiento en-
tre subportadoras es ∆f = 1

Ts
. En la Sección 2.3 se explica la forma en que el método de

inserción de un CP permite tratar la dispersión temporal del canal. Para lograr este obje-
tivo la duración Tg del CP debe ser especificada con cuidado. Con esta parametrización,
el intervalo de duración del śımbolo OFDM con CP T se define como [−Tg, Ts). La tasa
de śımbolos total del sistema se relaciona con Ts mediante la expresión K/T. En este
contexto se verifica que

T = Tg + Ts. (2.6)

Relación entre tiempo y frecuencia

La condición de ortogonalidad expresada en (2.5) permite un análisis interesante con el
objetivo de comparar el ancho de banda ocupado y el periodo de tiempo empleado para
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(a) Portadora única.

(b) Portadoras múltiples (OFDM).

Fig. 2.2. Relación entre el peŕıodo y el ancho de banda utilizado por cada śımbolo transmitido para
el caso de portadora única y el caso de múltiples portadoras, suponiendo una tasa de transferencia
equivalente en ambos sistemas.

la transmisión de cada uno de los śımbolos de información. Para esto se comparan una
transmisión de portadora única con que emplea múltiples portadoras (subportadoras).
El concepto subyacente es que, si ambos sistemas pretenden una tasa de transferencia
determinada utilizando el mismo ancho de banda surgen las siguientes relaciones. Por
un lado, la técnica con múltiples portadoras recurre a una transmisión en paralelo de
un conjunto de śımbolos (i.e., K śımbolos según (2.2)). Mientras tanto, la transmisión
de portadora única utiliza una transmisión en serie de cada śımbolo. Esto deriva en
que el peŕıodo empleado para la transmisión de un conjunto (bloque) de śımbolos del
sistema multiportadora es un múltiplo del peŕıodo que transcurre para la transmisión
de un śımbolo en el sistema de portadora única. Esto puede verse en la Fig. 2.2 para
un caso dado como ejemplo donde se utilizan seis subportadoras simultáneamente. Por
su parte, dada la relación entre la extensión temporal y el ancho de banda [OWS97], se
observa que cada śımbolo de la transmisión multiportadora (cada subcanal) se enfrenta
con un canal con desvanecimiento plano. Este fenómeno es el que posibilita la ecuali-
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zación mediante un único coeficiente para cada subportadora según se mencionó antes.
Es importante notar que para facilitar la representación gráfica en la Fig. 2.2, se ha
omitido la consideración del CP y de la existencia de portadoras nulas, según especifican
algunos estándares [vNP00].

2.2.1 Representación de Tiempo Discreto

La amplia aceptación que tiene la OFDM se sustentó fuertemente en la década de los 90’
por la posibilidad de generar la señal de salida en el dominio digital. Esto es, recurriendo
a la IDFT 2 en lugar de utilizar K osciladores sincronizados, uno para cada subportadora.
En este caso, una versión muestreada de la señal de salida sin prefijo ćıclico (CP, cyclic
prefix ) se puede establecer como

si = 1
K FH di, (2.7)

donde F = {Fq,k} representa la DFT con K puntos por medio de una matriz con ele-
mentos

Fq,k = exp
(
− j2πqk

K

)
para q, k = 0, . . . ,K − 1. (2.8)

Posteriormente, el vector columna si en (2.7) representa un śımbolo OFDM de tiempo
discreto equivalente a (2.2) 3, con tasa de muestreo mı́nima. La multiplicación matriz-
vector indicada en (2.7) se puede reemplazar por el cálculo de la transformada rápida de
Fourier inversa (IFFT, inverse fast Fourier transform), para aprovechar los eficientes
algoritmos ya existentes; es decir,

si = IFFT (di,K) para K = {0, 1, . . . ,K − 1}, (2.9)

donde IFFT(a, b) representa el cálculo de la IFFT con b puntos sobre el vector a.
No obstante, numerosos estándares proveen esquemas de asignación de subportadoras
balanceados con respecto a la frecuencia relativa de cada subportadora. Por esto, a
continuación consideramos el caso

K = {−K/2, . . . ,−1, 1, . . . ,K/2}, (2.10)

el cual se encuentra incluido en las especificaciones de [LTE12]. En esta situación, el
śımbolo de salida se puede reformular como

sKi = 1
K+1 QH dKi , (2.11)

donde
2 Claramente, la implementación práctica puede utilizar la transformada rápida de Fourier inversa

(IFFT, inverse fast Fourier transform) [Bin90].
3 Notar que la equivalencia que se plantea entre (2.7) y (2.2) proviene de identificar el modelo de tiempo

continuo subyacente. No obstante, es posible aceptar que las comunicaciones OFDM se basan en la
IFFT, y que por tanto sólo responden a un modelo de tiempo discreto. En este contexto, el modelado
en tiempo continuo puede suponerse arbritrario, y debe tenerse en cuenta que la señal de tiempo
discreto acotada en el tiempo, llevaŕıa a una definición de una señal que tiene ancho de banda infinito.
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dKi = (di,0, . . . , di,K/2−1, 0, di,K/2, . . . , di,K−1)T (2.12)

se obtiene sencillamente insertando un cero entre los elementos de di, y Q = {Qq,k} es
una matriz (K + 1)× (K + 1) con elementos

Qq,k = exp
(
− j2πρqk

K+1

)
para q, k = 0, . . . ,K. (2.13)

Por su parte, ρ = {ρq} representa un vector fila con entradas tales que

ρ = (−K/2, . . . ,−1, 0, 1, . . . ,K/2). (2.14)

Desafortunadamente, para el conjunto de subportadoras K en (2.10), la operación
en (2.9) no se puede aplicar directamente. Entonces para permitir una implementación
eficiente resulta beneficiosa la utilización de la operación de desplazamiento [P05]

uKi = CSH(dKi ,
K
2 ), (2.15)

donde CSH(a, b) representa la aplicación de un desplazamiento circular de b posiciones
hacia arriba en el vector columna a; a partir de este vector es posible expresar la señal
de salida

sKi = IFFT
(
uKi ,K+1

)
, (2.16)

con respecto al i-ésimo śımbolo. En otras palabras, (2.16) constituye una expresión equi-
valente a (2.9), pero teniendo en cuenta el esquema de asignación de subportadoras K
indicado en (2.10).

En este punto parece conveniente introducir un diagrama de bloques del sistema
OFDM que se estudia en este trabajo. En la Fig. 2.3 se presenta un sistema básico.
De acuerdo con las implementaciones comúnes, en el esquema dado se han omitido el
codificador de canal y algunos bloques para operación MIMO con el objetivo de presentar
los componentes fundamentales.

Sobremuestreo y Ancho de Banda

En aplicaciones de tipo SDR o CR, es frecuente que el ancho de banda considerado
para la generación de la señal de salida sea mayor que el ancho de banda que determina
directamente la tasa de śımbolos compleja del sistema OFDM (i.e., K/Ts). Esto se
hace para representar adecuadamente la señal, de acuerdo con una máscara de emisión
espećıfica que haya sido dada. En este caso, una señal de tiempo discreto sobremuestrada
se vuelve necesaria en la salida. El sobremuestreo se relaciona con la interpolación pero
no implica el uso de ancho de banda adicional para la comunicación.

A continuación se define η en el modelo para indicar el factor de sobremuestreo.
Luego, la señal sobremuestreada de tiempo discreto en la salida se puede expresar como

sηKi = 1
K+1 QH

η dKi , (2.17)

donde Qη = {Qηq,k} es una matriz (K+1)×(K+1)η con elementosQηq,k = exp
(
− j2πρqk

K+1

)
para q = 0, . . . ,K y k = 0, . . . , (K+ 1)η− 1. Posteriormente, siguiendo el mismo criterio
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Fig. 2.3. Diagrama de bloques de un sistema OFDM básico. En algunos casos, sobre este esquema se
agrega una etapa de codificación/decodificación de canal y múltiples antenas para generar un sistema
MIMO.

que se propuso en (2.16), es posible obtener la señal de salida sobremuestrada por medio
de la siguiente expresión de mejor eficiencia computacional:

sηKi = η IFFT
(
uηKi , (K+1)η

)
; (2.18)

para esta expresión uηKi se puede tratar como una versión de uKi con relleno de ceros
(ZP, zero-padding) convencional, esta operación se aplica siguiendo la expresión

uηKi =

(
uKi,0, . . . , u

K
i,K

2

,

01×(K+1)(η-1),

uK
i,K

2
+1
, . . . , uKi,K

)T

.

(2.19)

Por tanto, sηKi es ahora un vector con (K+1)η elementos en los cuales se contiene la
señal de salida sobremuestreada η veces.

La inserción del CP cumple una función que se analiza en la Sección 2.3 y en la
Sección 2.5, para combatir la interferencia entre śımbolos OFDM sucesivos. Esta in-
terferencia es más espećficamente denominada en ciertas referencias como interferencia
entre bloques (IBI, inter-block interference). Desde el punto de vista de la generación de
la señal en este punto nos concentramos en identificar que se puede implementar esta
inserción por medio de una sencilla extensión en los vectores, realizada con algunos de
sus propios elementos. En este trabajo representamos esta extensión como

sυηKi =
(
sηKi,0 , . . . , s

ηK
i,υ(K+1)η−1

)T
(2.20)

donde υ =
Tg
Ts

denota la fracción de CP (es decir, la fracción de śımbolo que se toma como
intervalo de guarda). El śımbolo OFDM con CP se consigue luego por concatenación de
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acuerdo a

sηK,CP
i =

(
sηKi , sυηKi

)T
. (2.21)

Se observa que la expresión para el caso sin sobremuestreo se obtiene al elegir η = 1.

2.2.2 Parametrización en Algunos Estándares

Se considera interesante presentar un extracto de los parámetros más importantes en
la capa f́ısica de sistemas de comunicaciones basados en OFDM que se utilizan en la
actualidad. De esta manera es posible tener una noción de las magnitudes t́ıpicas en ellos.
Estos resultados se muestran en la Tabla 2.1. De izquierda a derecha, los parámetros

Tabla 2.1. Parametrización OFDM en algunos estándares

Estándar Cantidad de Tiempo de Intervalo Ancho de Modulación Tasa de Velocidad
Subportadoras, śımbolo, de guarda Banda Compleja Codificación [Mbps]

K Ts [µs] Tg [µs] [MHz]

IEEE 802.11a 64 (48) ∼4 0,8 20 BPSK ; 64-QAM 3/4 54

IEEE 802.11n 64 (52) ∼3,2 0,4 40 BPSK ; 64-QAM 5/6 600

IEEE 802.16 256 ; 1024 115,2 1/8 Ts 3,5 ; 10 BPSK ; 64-QAM 1/2 ; 3/4 ∼6

DVB-T/H 2048 224 14 8 QPSK 1/2 5,85

LTE 1024 500 16,67 3,84 QPSK ; 64-QAM 1/3 ∼50

considerados son: la cantidad de subportadoras del sistema K, de acuerdo con el modelo
en (2.2); la duración del śımbolo sin CP Ts y la duración del CP Tg de acuerdo con (2.6); el
ancho de banda asignado por cada estándar, la muldación compleja (o mapeo complejo)
que se emplea en cada una de las subportadoras; la tasa de codificación en el codificador
de canal; y finalmente la tasa de transferencia expresada en bits por segundo.

Se debe tener en cuenta que los valores presentados en la Tabla 2.1 han sido selec-
cionados para referencia, y existen otras alternativas en la parametrización que no han
sido listadas.

2.3 Operación del Receptor

Si se supone un canal ideal sin ruido ni distorsión, apoyados por la condición de ortogo-
nalidad en (2.5) es posible establecer que los śımbolos transmitidos se pueden recuperar
de acuerdo con la siguiente operación
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di,k =
1

Ts

∫ Ts

0
si(t)e

−j2π k
Ts
tdt. (2.22)

La señal equivalente de tiempo discreto4 obtenida desde s(t) (o más espećıficamente
si(t), teniendo en cuenta el procesamiento por bloques en el receptor) se puede expresar
como

s

(
m
Ts
K

)
=

K−1∑
k=0

di,ke
j 2π
K
mk. (2.23)

Notar que esta expresión se corresponde directamente con la DFT del śımbolo OFDM
transmitido si, de esta manera la operación de integración en (2.22) se descarta. En su
lugar, la demodulación en el receptor se puede realizar sencillamente por medio de la
FFT.

En el caso de canales con desvanecimiento selectivo en frecuencia, el efecto se presenta
en el dominio del tiempo como una dispersión temporal. Para mitigar esta dificultad, se
utiliza el CP cuyo efecto es permitir una interpretación de la distorsión mediante una
convolución circular [Liz09]. No se debe perder de vista que esta técnica implica la intro-
ducción de redundancia y por esto se disminuye la tasa de transferencia de información
global del sistema.

Por su parte, la respuesta al impulso del canal inalámbrico [HYW+09a] se puede
expresar mediante

h(t) =
∑
l

γlδ(t− τl) (2.24)

donde γl y τl representan la amplitud y el retardo del l-ésimo camino de propagación,
respectivamente. Claramente, se hace referencia referimos al fenómeno de multicamino,
que se presenta t́ıpicamente como modelo de interpretación del desvanecimiento en las
comunicaciones inalámbricas. Asismismo se debe tener en cuenta que cuando el canal
experimenta dispersión Doppler, τl no es constante durante el peŕıodo de transmisión
de un śımbolo (i.e., T ); no obstante se puede modelar como una proceso estocástico de
banda angosta. Luego, se puede expresar la señal recibida de acuerdo con

ri(t) =
∑
l

γls̄i(t− τl) + n(t), (2.25)

donde n(t) representa ruido blanco Gaussiano aditivo (AWGN, additive white Gaussian
noise) en el receptor. De esta manera, la señal en ri(t) está originada únicamente por el
i-ésimo śımbolo OFDM si(t), lo que implica que no presenta IBI, si se cumple

τL ≤ t ≤ τu (2.26)

donde
τL = −Tg + τM , (2.27)

4 Esto es válido si se asume una correcta sincronización entre le transmisor y el receptor.
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τu = Ts + τm, (2.28)

y por su parte,
τm = min

l
{τl}, (2.29)

τM = max
l
{τl}. (2.30)

Notar que para la definición en (2.28) se debe considerar que τm puede variar durante el
peŕıodo (i+1)-ésimo con respecto al anterior, no obstante es válida esta definición. Fuera
del intervalo en (2.26), se encuentra que ri(t) presenta una contribución tanto de si(t)
como del śımbolo previo (i.e., el śımbolo si−1(t)). Es necesario recordar que, de acuerdo
con las definiciones previas, se requiere que la longitud del CP (i.e., Tg) sea mayor que
el máximo retardo encontrado

Tg ≥ τM . (2.31)

Luego, si τL ≤ 0 y τu ≥ Ts, entonces

ri,k = 1
Ts

∫ Ts
0 ri(t)e

−j2π k
Ts
tdt

= 1
Ts

∫ Ts
0

∑
l {γls̄i(t− τl)} e

−j2π k
Ts
tdt

= Hkdi,k + nk

(2.32)

para 0 ≤ k ≤ K − 1 y para todo i. Entonces Hk representa la respuesta en frecuencia
del canal inalámbrico en el k-ésimo subcanal y se define como

Hk =
∑
l

γle
−j2π k

Ts
τl , (2.33)

mientras que nk contiene la contribución AWGN definida como

nk =
1

Ts

∫ Ts

0
n(t)e−j2π

k
Ts
tdt. (2.34)

A partir de los valores t́ıpicos en la cantidad de subportadoras K (ver Tabla 2.1) y de
algunas otras consideraciones, se puede probar que es razonable considerar los elmentos
nk como realizaciones de una variable aleatoria independiente e idénticamente distribuida
(i.i.d.) compleja circular Gaussiana con media cero y varianza σ2

n.
Si en el receptor se conoce Hk para cada valor en k mediante algún mecanismo, en-

tonces es posible estimar los śımbolos transmitidos. Por lo tanto, es interesante recordar
que en sistemas de portadora única la señal recibida se deriva de la convolución de la
secuencia transmitida de śımbolos con la respuesta al impulso del canal inalámbrico,
sumada al AWGN [HYW+09a]. Por su parte, el impacto del canal en una comunicación
OFDM se manifiesta simplemente por medio de una distorsión multiplicativa en cada
uno de los subcanales. Este tratamiento se deriva de la dualidad entre la convolución en
el dominio del tiempo y la multiplicación en el dominio de la frecuencia [OWS97]. De esta
forma, la detección en sistemas OFDM implica una complejidad sumamente reducida.
No se debe perder de vista, sin embargo, que estos postulados asumen que el canal real
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presenta una variación despreciable durante el intervalo de transmisión. En el caso de
que esto no ocurra, algun procesamiento adicional puede ser necesario. La restricción
exacta para que el modelado previo sea válido consiste en que el canal Hk puede variar
entre dos peŕıodos T sucesivos5, sin embargo debe mantenerse constante durante cada
uno de estos intervalos de tiempo. Este es un comportamiento que en la literatura se
ha denominado cuasi-estacionario6.

Tomando los comentarios previos como fundamento, se resalta que el conocimiento
de Hk implica la obtención de información de estado del canal (CSI, channel-state in-
formation) si se desea realizar una detección coherente. Algunos métodos de estimación
del canal han sido cuidadosamente analizados y recopilados en [OA07]. No obstante, la
decodificación diferencial es también posible [vNP00].

2.4 Efecto de los Canales Variantes en el Tiempo

Los canales con desvanecimiento selectivo en frecuencia, que a su vez es variante en
el tiempo, afectan negativamente el desempeño de los sistemas de comunicaciones
inalámbricos, sean de portadora única o multiportadora. Los inconvenientes que provocan
los canales variantes en el tiempo se reflejan en una desviación de la frecuencia porta-
dora (CFO, carrier frequency offset). En general, la CFO es causada por el desajuste
entre los osciladores del transmisor y el receptor, o por la dispersión Doppler derivada
del movimiento relativo entre el transmisor y el receptor. Mientras tanto, los inconve-
nientes que provocan los canales variantes en frecuencia se reflejan en un desajuste en
la temporización (fase) de cada subportadora.

Se resalta que los sistemas OFDM tienen una duración de śımbolo mayor que la que
presenta un sistema de portadora única, aunque en comparación presentan subcanales
de menor ancho de banda (ver Fig. 2.2). Entonces se concluye que los sistemas OFDM
presentan una mayor robustez frente a los canales con desvanecimiento selectivo en
frecuencia (canales variantes en frecuencia); no obstante, son más vulnerables a los efectos
de los canales variantes en el tiempo.

En el Caṕıtulo 5 se presenta un resultado sumamente interesante acerca de la uti-
lización de una de las técnicas desarrolladas en este trabajo para mitigar los efectos
de los canales variantes en el tiempo sobre comunicaciones basadas en OFDM. De esta
manera se combate una de las debilidades del enfoque OFDM .

2.5 Análisis del Intervalo de Guarda

Hasta aqúı se ha introducido el concepto de que el CP permite reducir la IBI. Sin
embargo, es importante tener en cuenta algunas opciones que existen para superar el
escollo de la ISI (o IBI), al tiempo que es necesario detallar la función del CP. Algunas

5 La nomenclatura utilizada para este caso es Hi,k, donde el sub́ındice i indica el periodo de longitud
T correspondiente al i-ésimo śımbolos OFDM .

6 En buena parte de la literatura se usa también la denominación block fading para este escenario.
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de las técnicas descritas en esta sección son aprovechadas en el esquema que se propone
en el Caṕıtulo 5 7.

Dado que se observa que durante el intervalo de guarda la dispresión temporal provoca
que algunas muestras de la señal correspondiente al śımbolo anterior (es decir el śımbolo
si−1(t)) lleguen al receptor con un retraso τl, es posible considerar la opción de que el
transmisor no inserte un CP sino que se anule la señal transmitida durante en ese peŕıodo
de largo Tg. Se remarca que esta técnica es ampliamente conocida como ZP. Sin embargo,
se aclara que al referirnos a este acrónimo en el resto del texto, se tomará encuenta
exclusivamente el propósito de rellenar con ceros para lograr una interpolación mediante
la IFFT. Mediante la aproximación de transmisión nula durante el intervalo de guarda,
tanto la IBI como la interferencia entre subportadoras (ICI, inter-carrier interference)
se pueden reducir con resultados prácticamente equivalentes a los que permite el CP.
Enfocándonos en el receptor, se puede establecer que la señal que alimenta el bloque
FFT puede obtenerse de

r̃i(t) =


ri(t+ Ts), si 0 ≤ t ≤ τm
ri(t) + ri(t+ Ts), si τm ≤ t ≤ τM
ri(t), si τM ≤ t ≤ Ts

(2.35)

(c.f. (2.25)). Consecuentemente, si r̃i(t) se utiliza en (2.32) en lugar de ri(t), la señal
demodulada se puede expresar de una forma equivalente como

r̃i,k = 1
Ts

∫ Ts
0 r̃i(t)e

−j2π k
Ts
tdt

= Hkdi,k + ñk
(2.36)

si τL ≤ 0 y τu ≥ Ts. En esta situación se pueden hacer las siguientes observaciones.

1. La potencia del ruido demodulado ñk es algo mayor que el ruido que aparece en (2.32)
debido a que la potencia de ruido en r̃i(t) se duplica para τm ≤ t ≤ τM .

2. En el caso de transmisión nula durante el intervalo de guarda, el efecto del canal se
representa mediante una convolución lineal, mientras que en el caso de inserción de
CP el objetivo es establecer una convolución circular.

3. Desde el punto de vista de la PAPR podemos analizar que la señal con intervalo de
guarda sin CP presenta un valor ligeramente mayor [Liz09].

4. Además es interesante tener en cuenta que la condición τL ≤ 0 y τu ≥ Ts no son
imprescindibles para que se cumpla (2.36). Seleccionando un instante adecuado para
el inicio de la integración, la condición se puede relajar de la siguiente manera

τM − τm ≤ Tg
τu − τL ≥ Ts

. (2.37)

7 El resultado es un nuevo esquema de mitigación de la ISI que se implementa en el contexto de sistemas
OFDM con śımbolos correlacionados según la propuesta descrito en esta Tesis
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La diferencia de tiempo entre el mayor retraso y el menor de ellos entre todos caminos
del canal inalámbrico τd = τM − τm es también llamado alcance (span) del canal, el
cual es diferente de la dispersión de retardo del canal, que frecuentemente se utiliza8.

2.6 Potencia de la Señal OFDM

Se supone que el flujo de información de entrada (a la salida del modulador complejo,
ver Fig. 2.3) es i.i.d. Esto implica que la parte real <{s(t)} y la parte imaginaria ={s(t)}
de la señal generada no están correlacionadas y son ortogonales [JW08],[vNP00]. En
consecuencia, basados en el teorema del ĺımite central, aplicado para casos donde K es
significativamente alta, la distribución de ambas partes, <{s(t)} y ={s(t)}, se aproxima
a una distribución Gaussiana con media cero y varianza dada por

σ2 =
E[|<{s(t)}|2 + |={s(t)}|2]

2
. (2.38)

Este resultado se resume en que las señales OFDM obtenidas de un modulador con una
cantidad de subportadoras elevada se transforman en señales con distribución Gaussiana,
cuya función de densidad de probabilidad (PDF, probability density function) es

Pr{s(t)} =
1√
2πσ

e−
[s(t)]2

2σ2 (2.39)

donde σ representa la varianza de s(t). De esta manera, la amplitud de la señal OFDM
responde a una estad́ıstica Rayleigh, con una PDF descrita por

Pr{r} = 2re−r
2
, (2.40)

para r indicando la amplitud de la señal OFDM. Mediante este enfoque [vNP00], se
tiene un importante indicio acerca de que las señales OFDM presentan picos de magnti-
tud considerable con una probabilidad bastante alta. Esto constituye una caracteŕıstica
desventajosa que debe tratar de mitigarse.

2.6.1 Definición de la PAPR

A continuación se presentan algunas definiciones detalladas de la relación de potencia
pico a potencia promedio (PAPR, peak-to-average power ratio).

8 La dispresión de retardo de un canal inalámbrico es generalmente definida como σs =

√∑
l σ

2
l
(τl−τ̄)2∑
l σ

2
l

donde σ2
l = E[|γl|]2 y τ̄ =

∑
l σ

2
l τl∑

l σ
2
l

.
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PAPR en Banda Base

1. PAPR de tiempo continuo
La definición general de la PAPR de una señal OFDM se especifica por medio de
un análisis de cada uno de los śımbolos si(t), y está dada por el cociente entre la
máxima potencia instantánea y la potencia promedio

PAPR{si(t)} =
max |si(t)|2

Pmed
(2.41)

donde Pmed es la potencia media de si(t)

Pmed = E[|si(t)|2]. (2.42)

Este valor se puede calcular en el dominio de la frecuencia si se utiliza una transfor-
mada de Fourier inversa con ganancia unitaria.

2. PAPR de tiempo discreto
Es importante notar que la PAPR de tiempo discreto tiene implicaciones sobre la

complejidad que reviste el circuito digital del transmisor [JW08]. Esto es, conociendo
la PAPR es posible determinar la cantidad de bits necesarios para alcanzar un ruido
de cuantización adecuado. Este ruido se puede valorar tanto en el análisis de la
operación global del sistema, como en la operación de conversor digital a analógico
(DAC, digital-to-analog converter) del transmisor. Sin embargo, la mayor motivación
suele ser reducir la PAPR de tiempo continuo debido a que en un sistema comer-
cial, los componentes analógicos suelen dominar el costo total. Desde un punto de
vista técnico además se puede establecer que altos valores de PAPR conllevan que el
punto de operación de los amplificadores de potencia se fije en niveles con una banda
de resguardo (backoff ) importante. A su vez, esta calibración reduce la eficiencia
energética del transmisor.
Para obtener una buena aproximación de la PAPR de tiempo continuo, a partir de
la PAPR de tiempo discreto, es necesario que los śımbols OFDM de tiempo continuo
se analicen mediante una buena cantidad de muestras. Estas muestras conforman
el śımbolo OFDM de tiempo discreto equivalente. Para cumplir con este objetivo,
se requiere una generación del śımbolo OFDM que sea sobremuestreada L veces. El
sobremuestreo de factor L se puede implementar a través de una IFFT de L(K + 1)
puntos9. Con respecto a la valuación para L, en [Tel00] se mostró que un factor de
cuatro es suficiente para asegurar una buena estimación de la PAPR.
De acuerdo con las ideas en este apartado, es posible presentar una definición para
la PAPR de tiempo discreto, la cual se establece como

9 Notar que la definición de L apunta al mismo significado que la variable η dada previamente. No
obstante, ambas variables se diferencian nominalmente para respetar el objetivo de aplicación de cada
una, y seguir la nomenclatura en la literatura en general
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PAPR
{

sηKi

}
=

max

{∣∣∣sηKi ∣∣∣2}
E

[∣∣∣sηKi ∣∣∣2] (2.43)

para
η ≡ L. (2.44)

PAPR en Banda de Paso

En el caso de que el sistema OFDM emplee una cantidad de subportadoras (K) elevada,
es probable que no se utilice conformación de pulsos para cada subportadora, dado que
puede llegarse a un caso donde la PSD de la señal OFDM de tiempo limitado se muestra
con una geometŕıa cercana a la rectangular. Bajo esta simplificación10, la amplitud de
la señal OFDM en banda de paso responde al modelo

sBPi(t) = <{si(t)ej2πfct}
= <{si(t)} cos(2πfct)−={si(t)} sin(2πfct)

(2.45)

donde fc representa la frecuencia portadora y se supone fc � ∆f . De este modo se
puede interpretar que los picos en la señal real de RF (banda de paso) son equivalentes
a los que se encuentran en la señal compleja de banda base [JW08]. Por su parte, la
potencia media de la señal en banda de paso es

E
[
|sBPi(t)|2

]
= E

[∣∣<{si(t)ej2πfct}∣∣2]
= E

[
|<{si(t)} cos(2πfct)−={si(t)} sin(2πfct)|2

]
= 1

2E
[
|si(t)|2

] . (2.46)

Finalmente, estos resultados permiten aproximar la PAPR de la señal en banda de paso
como el doble de que se obtiene para la señal en banda base, esto es:

PAPR{sBPi(t)} = 2 PAPR{si(t)}. (2.47)

2.7 Aplicación de Técnicas MIMO en OFDM

Las técnicas múltiple entrada múltiple salida (MIMO, multiple-input multiple-output)
constituyen métodos de procesamiento que consideran conjuntamente los dominios de
espacio y tiempo, y en sistemas inalámbricos se aplican principalmente en escenarios
con múltiples antenas. El objetivo de aplicar este recurso es incrementar la ganancia de
diversidad y la capacidad [Fos96, TSC98, Ala98, LS03, PNG03, BCC+07, TV05].

10 Tener en cuenta que esta simplificación es justamente la que se discute en esta Tesis. No obstante, los
resultados en este apartado son independientes de los que se obtienen en el trabajo de investigación
desarrollado.
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Fig. 2.4. Diagrama de un sistema MIMO-OFDM con Nt antenas para transmisión y Nr antenas en el
receptor.

Aunque este enfoque se puede aplicar sobre cualquier modulación subyacente, en
esta sección nos enfocamos en las técnicas MIMO aplicadas sobre sistemas OFDM . La
mayoŕıa de las técnicas MIMO se plantearon para canales donde el desvanecimiento es
plano; es decir, no selectivo en frecuencia, o constante para todo el rango de frecuencias
del canal. No obstante, la presencia de múltiples trayectos de propagación para la señal
transmitida [TV05], lo transforman en un canal con desvanecimiento selectivo en frecuen-
cia, frecuentemente denominado canal de banda ancha. El fenómeno del multicamino es
muy común en sistemas actuales. Por lo tanto, el incremento del ancho de banda para
llegar a valores suficientes para una transmisión de alta velocidad, se opone contra el pos-
tulado necesario en muchas técnicas MIMO acerca de la planitud del desvanecimiento.
A causa de esto, los sistemas MIMO-OFDM que fueron originalmente propuestos para
mitigar la ISI en escenarios MIMO, se volvieron una alternativa muy promisoria para
transmisión de datos a alta velocidad sobre canales de banda ancha. Esto se debe a la
caracteŕıstica de que cada subcanal de la señal OFDM puede presentar una banda lo
suficientemente angosta como para satisfacer el requerimiento mencionado.

2.7.1 Modelo General

En la Fig. 2.4 se muestra un sistema MIMO con Nt antenas transmisoras y Nr antenas
para recepción. El bloque de procesamiento de señales (PDS) se puede utilizar para
aprovechar cualquier técnica de procesamiento espacio-tiempo desarrollada para canales
con desvanecimiento plano. Aunque buena parte de los planteos en este campo se refieren
al procesamiento espacio-tiempo, debemos tener en cuenta que muchas veces es posible
realizar un procesamiento espacio-frecuencia. Esto se hace por medio de la utilización de
sistemas MIMO-OFDM , con su consiguiente aumento en los grados de libertad debido
al espacio de subportadoras disponible. Esta variación puede presentar ciertos beneficios
como reducción de latencia. La latencia suele deberse a la necesidad de agrupar múltiples
śımbolos sin codificación para el cálculo de la palabra código.

De acuerdo con la Fig. 2.4, el procesamiento espacio-temporal convierte los śımbolos

transmitidos {si(t)} en Nt flujos de información independientes {s(m)
i } por medio de una

multiplexación de STC. Según el esquema que de interés en esta Tesis, luego se realiza la
modulación de tipo OFDM y finalmente se env́ıa cada flujo a una antena de transmisión
diferente para paralelizar la transmisión a través del canal inalámbrico. Es importante



2.7 Aplicación de Técnicas MIMO en OFDM 25

advertir que de esta manera la señal se encuentra paralelizada en dos modos. Por un
lado, las diferentes subportadoras paralelizan el flujo en el dominio de la frecuencia. Por
otro lado, cada antena paraleliza un flujo diferente, a condición de encontrarse en el
canal un fenómeno de multicamino suficientemente rico.

Si se supone que el canal inalámbrico presenta un solo trayecto de propagación en-
tre cada par de antenas (por el supuesto de desvanecimiento plano), y que el CP es
suficientemente largo, entonces la señal demodulada en cada antena receptora es una
superposición de las contribuciones de cada antena transmisora y se puede expresar por
medio de [LSA99, LS06]

r
(m′)
i,k =

Nt∑
m=1

H
(m,m′)
k d

(m)
i,k + n

(m′)
k (2.48)

para m′ = 1, . . . , Nr, donde H
(m,m′)
k representa la respuesta en frecuencia del k-ésimo

subcanal entre lam-ésima antena transmisora y lam′-ésima antena receptora, luego n
(m′)
k

es la contribución de ruido en el k-ésimo subcanal de la m′-ésima antena receptora. En
un caso general, este ruido es diferente para cada par de valores en m′ y k. Por su parte,
la distribución para este término se considera Gaussiana con media cero. Para compactar
la notación, se puede escribir (2.48) en forma matricial de la forma

ri,k = Hkdi,k + ni,k (2.49)

donde ri,k, Hk, di,k y ni,k representan el vector de señal recibido para el k-ésimo subcanal,
la matriz del canal, el vector de señal transmitido para el k-ésimo subcanal, y el vector
de ruido, respectivamente. Desarrollando estos vectores es posible escribir

ri,k =
(
r

(1)
i,k , r

(2)
i,k , . . . , r

(Nr)
i,k

)T
(2.50)

di,k =
(
d

(1)
i,k , d

(2)
i,k , . . . , d

(Nt)
i,k

)T
(2.51)

ni,k =
(
n

(1)
i,k , n

(2)
i,k , . . . , n

(Nr)
i,k

)T
(2.52)

Hk =

 H
(1,1)
k . . . H

(1,Nt)
k

...
. . .

...

H
(Nr,1)
k . . . H

(Nr,Nt)
k

 . (2.53)

El sistema MIMO-OFDM expresado se puede generalizar de una forma sencilla para re-
presentar un sistema MIMO-OFDM multiusuario [HYW+09b]. Para esto seŕıa requerido
definir una técnica de acceso múltiple tal como el acceso múltiple mediante división en
frecuencias ortogonales (OFDMA, orthogonal frequency-division multiple-access), ac-
ceso múltiple mediante división de código (CDMA, code-division multiple-access), ac-
ceso múltiple mediante división en el tiempo (TDMA, time-division multiple-access) ó,
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segun se anticipaba, existe la posibilidad de plantear una estrategia de acceso múltiple
mediante división en el espacio (SDMA, space-division multiple-access) [JH07].

Parece conveniente en este punto tomar en consideración la ICI que provoca el de-
sajuste en frecuencia inducido por la dispersión Doppler en sistemas de tipo MIMO.
Los sistemas MIMO-OFDM son afectados por la ICI de una forma similar a la que
ocurre en sistemas SISO-OFDM . Uno de los primeros trabajos acerca del efecto de
la ICI sobre sistemas MIMO-OFDM se presentó en [SDAD02], donde se analiza una
técnica de filtrado en el dominio del tiempo para reducirla. En este trabajo se considera
el caso de canales inalámbricos con coeficientes que no se mantienen constantes durante
la transmisión entera del śımbolo OFDM . Una referencia diferente se encuentra en la
investigación en [DT05] acerca de la ICI debida a los desajustes en la frecuencia. Por
su parte, la interferencia multiusuario como causa de ICI fue tenida en cuenta en tra-
bajos como [FKT07] para buscar su mitigación, en este enfoque se explotan técnicas de
precodificación y ecualización iterativa.

Al igual que en el caso de sistemas SISO, la CSI se vuelve necesaria en la mayoŕıa de los
sistemas MIMO-OFDM propuestos en la literatura. Por esto la exactitud de la estimación
de canal impacta fuertemente sobre el desempeño global del sistema [MKP07, GS08].
El estudio de las comunicaciones inalámbricas con base MIMO-OFDM reviste un tema
importante entonces con respecto a la estimación de canal. Esta estimación en el esce-
nario MIMO presenta un desaf́ıo mayor , ya que se deben obtener varios parámetros del
canal al mismo tiempo. Aśı es que una forma frecuentemente analizada se soporta en el
recurso de introducir señales piloto entre las subportadoras disponibles. Esta alternativa
reduce la eficiencia espectral, dado que algunas subportadoras pierden la posibilidad de
transportar información y sólo llevan señales determińısticas conocidas. No obstante,
la simplificación y exactitud que permiten en la estimación del canal justifican su uti-
lización. Este criterio ha sido el empleado en numerosos estándares.Las caracteŕısticas
de la correlación entre los parámetros del canal para diferentes subcanales (es decir,
para distintas subportadoras) y para diferentes śımbolos11, se ha investigado en traba-
jos como el de [LSA99]. Estos resultados permiten esbozar una alternativa algo similar
que consiste en utilizar señales de entrenamiento, que también se utilizan para opti-
mizar la estimación. En este caso, la transferencia de información es directamente nula
en aquellos śımbolos. En ciertos sistemas, la estimación de canal y la sincronización se
realiza en dos etapas. En la primera se realiza un ajuste grueso que busca una rápida
convergencia a un valor cercano al deseado aunque con un error que tal vez no sea sufi-
ciente para satisfacer el rendimiento deseado en régimen. Es común recurrir a señales de
entrenamiento en esta instancia para mejorar el tiempo de convergencia. En la segunda
etapa se practica un ajuste fino, en el que la utilización de señales piloto son suficientes
para mantener el error acotado a niveles menores que los de la primera etapa. El estado
siguiente consiste en realizar un proceso frecuentemente denominado seguimiento. La
segunda etapa suele tener una extensión temporal, o alcance, predeterminado. Luego de
esto, se puede reiniciar la etapa de ajuste grueso. De esta manera, el diseño de las señales
de entrenamiento y de los patrones de señales piloto es de gran importancia. Como un

11 Generalmente cercanos en el tiempo.
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criterio de diseño adecuado se conoce que el error medio cuadrático (MSE, mean squared
error) de la estimación del canal se puede minimizar si la secuencia de entrenamiento
cumple la condición

K−1∑
k=0

d
(m1)
k (d

(m2)
k )∗ej2π

qk
K+1 = 0 (2.54)

dado 1 ≤ m1 6= m2 ≤ Nt y 0 ≤ q ≤ K [LS06]. Por su parte, la complejidad del proce-
samiento de estimación también se minimiza en el caso de que se cumpla la condición
en (2.54) [Li02].

2.8 Optimización de la PAPR en MIMO-OFDM

Esta sección describe principalmente una técnica particular de reducción de la PAPR
para sistemas MIMO-OFDM que fue introducida en [P11] y ampliada en [P07].

El objetivo del análisis se centra sobre un escenario múltiple entrada salida única
(MISO, multiple-input single-output) con cuatro antenas transmisoras y una antena re-
ceptora:

Nt ×Nr = 4× 1; (2.55)

no obstante, se podŕıa generalizar a un mayor número de antenas receptoras con rela-
tiva sencillez algoŕıtmica. Sin embargo este caso presentaŕıa un mayor requerimiento de
potencia de cálculo en el receptor.

Según se mencionaba en la Sección 2.7, se ha demostrado que la ganancia de diver-
sidad en un sistema puede mejorar notablemente las tasas de error entregadas para una
condicíıon de potencia de ruido predeterminada. Aunque este incremento en la ganancia
tradicionalmente se aplicaba por medio de técnias de diversidad en recepción, en trabajos
como [Ala98, YGT05, GS01, MCCJ08, TV05] y otros, se presentan conclusiones acerca
de que es posible obtener ganancia de diversidad utilizando solamente múltiples antenas
en transmisión. Es decir que se considera que eventualmente podŕıa existir una única an-
tena en recepción, tal como se indica en (2.55). El beneficio que estos escenarios implican
es evidente, al ser adecuados para modelar estaciones base de redes inalámbricas donde
una sola antena en un equipo móvil está relacionada con la simplicidad, costo y tamaño
del equipamiento móvil. Asimismo, en el transmisor se pueden agregar numerosas ante-
nas, y también procesamiento, sin revestir demasiada dificultad; todo esto, teniendo en
cuenta el enlace de bajada (downlink).

Para lograr diversidad en transmisión, en [MCCJ08] se propuso una STC por blo-
ques12 que conlleva una palabra código dada por

sBl =
1

2


di di+1 α1 di + α2 di+2 α1 di+1 + α2 di+3

− d∗i+1 d∗i − α1 d∗i+1 − α2 d∗i+3 α1 d∗i + α2 d∗i+2

di+2 di+3 α2 di − α1 di+2 α2 di+2 − α1 di+3

− d∗i+3 d∗i+2 α2 d∗i+1 + α1 d∗i+3 α2 d∗i + α1 d∗i+2

 (2.56)

12 En la literatura es común encontrar referencias a la expresión codificación espacio temporal por bloques
por medio del acrónimo STBC (del inglés: space-time block coding).
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donde para i se deben considerar incrementos de a cuatro unidades. Claramente, este
procesamiento introduce una latencia importante; sin embargo, su principal beneficio
consiste en la mejora en la tasa de error, con lo cual se muestra muy promisorio. Se
remarca que las diferentes filas en (2.56) indican cuatro peŕıodos de tiempo diferentes,
cada uno de longitud T . La condición para que esta codificación sea válida es que el
canal se mantenga constante durante la transmisión de los cuatro śımbolos. Este com-
portamiento presenta una nueva modalidad de canal cuasi-estacionario, según se ha
mencionado antes, ya que requiere un peŕıodo de estacionariedad mayor que el que se
necesita en un sistema SISO-OFDM . Por su parte, las diferentes columnas identifican
los śımbolos transmitidos en cada una de las cuatro antenas.

Es interesante notar que la tasa de código de la propuesta en (2.56) es unitaria, esto
se manifiesta como una importante ventaja ya que no se afecta la eficiencia espectral.
Otro beneficio surge de analizar que si se suprime la transmisión en las antenas tercera
y cuarta (es decir, las columnas tres y cuatro) y se independiza la transmisión de la
primera mitad de la palabra código con respecto a la segunda (es decir que i solo toma
incrementos de a dos), se observa que el código en (2.56) se reduce a la codificación
ortogonal dada por Alamouti en [Ala98] como

sAlamouti =

(
di di+1

− d∗i+1 d∗i

)
. (2.57)

Este código también presenta tasa unitaria y representó un hito en el estudio de las
comunicaciones inalámbricas, pues introdujo el concepto de STC por bloques.

Con estos resultados como elementos de partida, en [P11] se propuso generar una
familia de códigos compuesta porMc códigos elementales con una palabra código definida
como

Cr =
1

2


cr1,1 cr1,2 cr1,3 cr1,4
cr2,1 cr2,2 cr2,3 cr2,4
cr3,1 cr3,2 cr3,3 cr3,4
cr4,1 cr4,2 cr4,3 cr4,4

 (2.58)

para r = 1, . . . ,Mc. Se aclara que una vez más el supeŕındice r no indica la operación
de potenciación, sino que sólo se utiliza para identificar cada miembro de la familia.
Entonces se define el primer código generador como

sBl(1) = sBl. (2.59)

Asimismo se define el segundo código generador por medio de la expresión

sBl(2) =
1

2


di+2 di+3 α2 di − α1 di+2 α2 di+2 − α1 di+3

− d∗i+3 d∗i+2 α2 d∗i+1 + α1 d∗i+3 α2 d∗i + α1 d∗i+2

di di+1 α1 di + α2 di+2 α1 di+1 + α2 di+3

− d∗i+1 d∗i − α1 d∗i+1 − α2 d∗i+3 α1 d∗i + α2 d∗i+2

 . (2.60)

La definición en (2.60) es similar a (2.56); sin embargo, se intercambiaron las filas 1 con 3,
y 2 con 4. A partir de estos dos códigos, sBl(1) y sBl(2), en [P11] se propuso una forma de



2.9 Conclusiones 29

Fig. 2.5. Diagrama de bloques un sistema MIMO-OFDM con STC por bloques y capacidad de reducción
de la PAPR [P07].

generar los miembros Cr teniendo en cuenta que el código se aplica sobre vectores de una
dimensión K×1 (i.e., los śımbolos OFDM en el dominio de la frecuencia). Por su parte,
la implementación eficiente de este procesamiento fue analizada en [P07] para llegar a un
transmisor tal como el mostrado en la Fig. 2.5. En este esquema se utiliza una selección
dinámica del código Cr por medio del criterio minimax dado en [BSA07]. Claramente, el
criterio busca reducir la PAPR de las señales introducidas en el amplificador de potencia
del transmisor.

2.9 Conclusiones

Las comunicaciones basadas en OFDM recurren a un principio de simultaneidad que
resulta muy interesante desde el punto de vista del comportamiento f́ısico de un canal
de comunicaciones. No obstante, no puede perderse de vista que esta caracteŕıstica es
fuertemente sostenida por la factibilidad de implementación que se propuso a partir de la
FFT. Todo esto transforma a la técnica OFDM en una aproximación rica en posibilidades
de optimización, gracias a un modelo matemático sumamente atractivo. Aunque ciertas
desventajas de OFDM , como su vulnerabilidad frente a los desajustes de frecuencia y sus
altas exigencias sobre la etapa analógica de potencia en el transmisor, han recibido una
importante atención, la optimización de la emisión espectral en un plano ı́ntegramente
digital aún presenta posibilidades sin explorar. No obstante, se debe tener en cuenta que
existen ciertos avances que se exponen en los caṕıtulos siguientes.



3

Precodificación Espectral

En este caṕıtulo el foco del análisis se centra en la precodificación espectral que fue
introducida en [vdBB09b] para alcanzar un comportamiento denominado N-continuidad.
Esta técnica fue mejorada en un trabajo siguiente dado en [vdBB09a] para permitir una
decodificación más sencilla.

El detalle de este tema constituye un paso importante para facilitar la valoración de
los resultados presentados en los Caṕıtulos 4, 5 y 6; ya que han motivado buena parte
de los desarrollos obtenidos para esta Tesis.

3.1 Introducción

La forma en que decae potencia espectral en los ĺımites de la banda asignada para una
señal OFDM presenta una emisión de potencia que en muchas situaciones prácticas
debe ser mejorada. Esta necesidad abarca tanto las aplicaciones en comunicaciones
inalámbricas como aquellas para canales cableados. Previamente se han propuesto nu-
merosas técnicas para mitigar este inconveniente y algunas han sido citadas en [Chu06] y
[P02]. No obstante, aún hoy los estándares delegan el tratamiento de esta emisión fuera
de banda a técnicas de filtrado tradicional [Fau00], a veces recurriendo a la utilzación de
algún método de ventaneo (windowing) según la antigua propuesta en [WE71]. En todos
estos modelos, el objetivo es suavizar las transiciones que aparecen en el dominio del
tiempo entre śımbolos OFDM sucesivos. Esto se fundamenta en que se conoce que estas
transiciones frecuentemente se presentan en forma de discontinuidades y por lo tanto
son la causa de la emisión de potencia fuera de banda. Es evidente que la simplicidad
del filtrado presenta una ventaja sumamente seductora. Al mismo tiempo, la desventaja
de este método reside en una reducción del largo efectivo del CP, lo cual deriva en una
pérdida de eficiencia espectral. A esto se agrega la (considerable) dificultad de optimizar
dinámicamente una operación de filtrado, por ejemplo si el transmisor vaŕıa el ancho
de banda dinámicamente. Este inconveniente se puede tener en cuenta tanto desde el
punto de vista de la emisión espectral, como desde el punto de vista de la operación
(numérica) de los procesadores digitales, para el caso de sistemas de comunicaciones de
alta velocidad atendiendo a las ideas de SDR o CR. De una manera diferente, en el
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Fig. 3.1. Trayectoria deseada en el punto de concatenación de dos śımbolos OFDM sucesivos para la
precodificación espectral de N-continuidad.

procesamiento para N -continuidad se tiene en cuenta la trayectoria de la señal OFDM
en busca de una continuidad que elimine las abruptas transiciones [P08]. El enfoque
empleado es introducir un precodificador de tasa unitaria y baja distorsión.

3.2 Precodificación N -Continua

Con el fin de reducir la emisión de potencia fuera de banda, es interesante notar que las
discontonuidades en la transición de un śımbolo OFDM i-ésimo luego del anterior seran
mitigadas si se cumple la condición

dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=−Tg

=
dn

dtn
si-1(t)

∣∣∣∣
t=Ts

, (3.1)

al menos para
n = 0, . . . , N (3.2)

dado i ≥ 1 [vdBB09b]. En la Fig. 3.1 se muestra un ejemplo de trayectoria deseada, con-
siderando la concatenación de dos śımbolos sucesivos si(t) y si−1(t). Con esta restricción
se pretenden evitar las discontinuidades en el punto de concatenación entre śımbolos
sucesivos. Para esto se establece una continuidad de orden N en el instante de concate-
nación. En consecuencia, en [vdBB09b] se ha introdujo el término N-continuidad para
referirse a la caracteŕıstica obtenida en la señal.

Luego se advierte que los śımbolos di se obtienen de la salida de un modulador
complejo de tipo M -QAM, QPSK, o algun otro similar, el cual se define por un cierto
alfabeto C (en la Fig. 2.3 se muestra la interconexión del modulador complejo dentro
del diagrama de bloques del transmisor). Entonces es posible lograr la condición de N -
continuidad en (3.1) mediante una precodificación en el dominio de la frecuencia. Esta
precodificación consiste en la adición de un valor de corrección que producirá un des-
plazamiento desde el punto asignado por el mapeo complejo a la combinación de bits
en el śımbolo di,k, para ubicarlo en el punto di,k. Se puede comprobara que en muchas
parametrizaciones prácticas de este esquema, la alteración inducida por el desplaza-
miento mantiene una magnitud reducida. En la literatura en general, este método se ha
denominado precodificación espectral. La Fig. 3.2 muestra la forma en la que un cierto
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Fig. 3.2. Distorsión en uno de los K śımbolos que entrega el modulador complejo. La componente de
corrección se aplica a un śımbolo de una constelación 16-QAM que fue tomada como ejemplo.

śımbolo complejo que pertenece a una constelación 16-QAM tomada como ejemplo, se
distorsiona por medio de una componente de corrección que se introduce para lograr la
precodificación.

Dado un sistema OFDM relacionado a una transmisión multiportadora tal como la
indicada en (2.2), la especificación de condiciones de continuidad dada en (3.1) puede
ser escrita como∑

k∈K
knejφkd̄k,i =

∑
k∈K

knd̄k,i−1 para i ≥ 1 y n = 0, . . . , N, (3.3)

donde φ = −2π
Tg
Ts

. La definición de φ se corresponde con la definición del intervalo
T según se indicó en la Sección 2.2. Entonces (3.3) se obtiene a partir de un sencillo
desarrollo de las expresiones de las derivadas que se establecen en (2.2) aplicadas sobre
el modelo de tiempo continuo. Con este resultado es posible dar un paso más, para llegar
a una representación matricial tal como

AΦd̄i = Ad̄i−1 (3.4)

donde se halla impĺıcita la definición d̄i = (d̄0,i, d̄1,i, . . . , d̄K,i)
T ∈ C(K+1), luego

Φ = diag(ejφk0 , ejφk1 , . . . , ejφkK ) (3.5)

y

A =


1 1 · · · 1
k0 k1 · · · kK
...

...
...

kN0 kN1 · · · kNK

 . (3.6)
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Fig. 3.3. Representación gráfica de la proyección de cada componente de distorsión a partir de los
śımbolos di y di−1. El plano graficado representa el espacio nulo de AΦH

A continuación el análisis se traslada hacia encontrar un mapeo adecuado de los vectores
di hacia d̄i. Identificando un vector de corrección wi de forma tal que se pueda establecer
la relación

d̄i = di + wi (3.7)

para satisfacer (3.4). Es deseable un vector distorsionado d̄i que, en un sentido Eu-
cliedeano, se encuentre tan cerca como sea posible del vector di que a su vez pertenece
al subespacio C(K+1). Este objetivo se espera que reduzca la distorsión introducida por la
precodificación. Si se advierte que AΦ no es una matriz cuadrada para parametrizaciones
prácitas del sistema OFDM , surge como alternativa la utilización de la pseudo-inversa
Moore-Penrose [Str76] dada por

(AΦ)† = ΦHAH(AAH)-1. (3.8)

Para dar claridad a la notación, se define una matriz P dada por

P = ΦHAH(AAH)-1AΦ. (3.9)

De esta manera, la combinación de (3.7) y (3.9) permite establecer la expresión de cálculo
del śımbolo OFDM con precodificación espectral, por medio de la operación

d̄i = (I(K+1) −P)di + PΦHdi−1, (3.10)

y de esta forma la igualdad para N-continuidad establecida en (3.1) se satisface. El
cálculo de d̄i se relaciona con el cálculo del vector de distorsión wi como un vector
ortogonal al plano AΦx = 0. En la Fig. 3.3 se muestra la geometŕıa de la proyección
planteada, de acuerdo con la interpretación en [vdBB09b].

Es importante tener en cuenta que el procesamiento introducido en (3.10) logra que
el śımbolo en el intervalo i-ésimo presente una amplitud en el dominio del tiempo que se
inicia (para t = −Tg) de acuerdo con la amplitud en el último punto del śımbolo en el
intervalo anterior (i.e. el que corresponde al intervalo indexado por i− 1). Este compor-
tamiento se soporta por medio de una contribución wi que depende del śımbolo d̄i−1.
Luego, el receptor necesita eliminar esta contribución para obtener una decodificación
adecuada (ver Fig 3.2). El método de decodificación propuesto en [vdBB09b] utiliza un
procesamiento iterativo que reviste una importante complejidad. Se propone una eje-
cución de aproximadamente ocho ciclos de iteración para obtener buenas estimaciones
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Fig. 3.4. Diagrama de bloques del transmisor OFDM con capacidad de implementar una precodificación
espectral para N-continuidad en un circuito digital VLSI.

de los śımbolos transmitidos. A su vez, cada ciclo incluye una operación de detección de
máxima verosimilitud (ML, maximum likelihood) de acuerdo con

d̂i,k = arg min
d∈C
{|r̄i,k − d|2}. (3.11)

Notar que el sub́ındice k indica que esta búsqueda se realiza K veces: una para cada
portadora (para cada ciclo). En el caso de una comunicación MIMO, este modelo presenta
algunas dificultades y una alta complejidad, de acuerdo con [LXHL10].

3.2.1 Implementación VLSI

En este contexto de complejidad, una implementación exitosa de un transmisor digital
apto para VLSI se propuso en [P06]. El método de implementación resulta beneficioso al
tratarse adecuadamente el error de cuantización en cada uno de los cálculos intermedios
que implica la expresión (3.11). La optimización, a nivel anaĺıtico, surge de manipular
la operación en (3.10) para llevarla a la forma

di = di + P(ΦH di−1 − di), (3.12)

de acuerdo con [P06]. De esta manera, un conveniente registro en una memoria in-
terna de algunos cálculos parciales reducen efectivamente la operación algebráica que
en (3.10) se expresa mediante varios términos de una suma, a una sola operación de
multiplización matriz-vector. A su vez, en [P05] se aborda el tema de la selección de un
esquema de asignación de subportadoras K conveniente, el cual representa una ligera
complejidad adicional. En la Fig. 3.4 se presenta un diagrama de bloques del transmisor
OFDM con capacidad de precodificación espectral para N-continuidad que fue propuesto
en [P06]. Esta arquitectura de procesamiento representó la primera propuesta para im-
plementación VLSI de esta técnica. La operación de los bloques se realiza de acuerdo con
la planificación de tareas que se muestra en la Fig. 3.5. Según se anticipaba, el bloque de
mayor intensidad de cómputo lo representa el que realiza la multiplicación matriz-vector.
Por su parte, el bloque de generación aleatoria de śımbolos puede reemplazarse por una
entrada externa al circuito para formar un modulador estándar. Asimismo, es sencilla la
desactivación de la precodificación por medio de una llave de conmutación.
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Fig. 3.5. Planificación de las tareas para la generación de una señal OFDM con N-continuidad. La
operación U indica escritura (o carga) de datos, mientras que la operación D indica lectura de información,
la operación de procesamiento se indica con P.

Fig. 3.6. Trayectoria deseada en el punto de concatenación de dos śımbolos OFDM sucesivos para la
precodificación espectral de N-continuidad sin memoria.

3.3 Precodificación N -Continua sin Memoria

Con respecto a la precodificación planteada en la Sección 3.2, se puede ver que la dificul-
tad que implica la correlación de cada śımbolo OFDM con el que le precedió en la secuen-
cia de transmisión se traduce en la necesidad de un complejo decodificador. Las propues-
tas tomadas de la literatura recurren a un decodificador iterativo [vdBB09b, LXHL10].

Sin embargo, este inconveniente fue analizado en el trabajo dado en [vdBB09a], donde
se presenta un esquema de precodificación similar al que se describe en la Sección 3.2.
En este caso, la condición de continuidad establecida en (3.1) se satisface de una manera
indirecta. Esto es, se fija la condición

dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=−Tg

=
dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=Ts

= 0, (3.13)

para n = 0, 1, . . . , N . De esta manera puede verse que se logra una independencia con
respecto al śımbolo anterior (i.e., el śımbolo si−1(t) ). En la Fig. 3.6 se muestra un
ejemplo de trayectoria deseada de acuerdo con la condición de continuidad que se plantea
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Fig. 3.7. Representación gráfica de la proyección de cada componente de distorsión a partir de los
śımbolos di para lograr la N-continuidad sin memoria [vdBB09a]. El plano graficado representa el espacio
nulo de B

en (3.13). Es instructivo comparar esta trayectoria con la que se obtiene por medio de la
codificación de la sección anterior, la cual se mostraba en la Fig. 3.1. Se advierte que la
condicion adicional de que las derivadas sean nulas introduce un cambio en la geometŕıa
de la continuidad, según se puede comparar con la Fig. 3.1 teniendo en cuenta el cero
en amplitud.

Si se sigue un razonamiento similar al presentado previamente, se encuentra que el
desarrollo de las derivadas lleva a una similitud algebráica que propicia un tratamiento
vectorial como antes. Entonces es posible indicar la condición de continuidad que reem-
plaza a (3.4) de la siguiente forma:

Bd̄i = 02(N+1)×(K+1), (3.14)

para esto se define

B =

(
AΦ
A

)
. (3.15)

De acuerdo con el trabajo en [vdBB09a], el precodificador se obtiene de

G = IK+1 −BH(BBH)−1B, (3.16)

para lograr
d̄i = Gdi. (3.17)

En este caso, la proyección aplicada transforma los śımbolos OFDM en el dominio
del tiempo di en el vector codificado que se encuentra más próximo sobre el plano
Bx = 0. Por esto el plano indicado se denomina el espacio nulo de B. Una representación
geométrica de estas contribuciones se presenta en la Fig. 3.7.

El esquema de procesamiento en (3.17) es claramente más simple que el que se indica
en (3.10). No obstante, la principal ventaja en el el desarrollo para N-Continuidad sin
memoria radica en que el receptor puede interpretar la contribución wi como ruido, dado
que no contiene información del śımbolo anterior. De esta manera, la estructura del re-
ceptor puede llevarse directamente a la de un receptor convencional. Consecuentemente,
la precodificación espectral para N-continuidad alcanza su objetivo de presentarse como
una alternativa a los sistemas de filtrado o conformación de pulsos destinados a controlar
la emisión de potencia fuera de banda.

Es importante tener en cuenta que el aporte del vector de corrección wi se puede
intepretar como una distorsión en el dominio de la frecuencia. La distorsión introducida
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Fig. 3.8. Diagrama de un sistema OFDM con precodificación espectral para N-Continuidad con memo-
ria [vdBB09b] o sin ella [vdBB09a].

se puede cuantificar por medio de una métrica tal como la magnitud del vector de error
(EVM, error-vector magnitude), según se verá en caṕıtulos posteriores. No obstante,
hasta aqúı podemos decir que la distorsión introducida en el procesamiento de (3.17)
presenta una perturbación significativamente mayor que la que se alcanza en (3.10).

Se indica que una implementación para VLSI del procesamiento en (3.17) [vdBB09a]
puede obtenerse de una modificación de la arquitectura dada en [P06]. Este fue el enfoque
considerado en [P08], donde se propone una arquitectura reconfigurable para soportar
precodificación con memoria o sin ella. Un diagrama de bloques que se considera apro-
piado se presenta en la Fig. 3.8, de acuerdo con [P08]. Un resultado interesante en aquella
contribución es que la precodificación espectral sin memoria, aunque presenta la posi-
bilidad de ser decodificada en un receptor convencional, parece ser más susceptible a los
errores de cuantización en el procesamiento de precodificación [P08].

Finalmente, se remarca que aunque los desarrollos en las secciones anteriores se han
realizado considerando el śımbolo OFDM en el dominio de la frecuencia di, de acuerdo
con la expresión en (2.3). Sin embargo, es trivial el desarrollo en términos de dKi a partir
de su definición en (2.12).

3.4 Otros Modelos de Precodificación

Algunos otros estudios encontrados en la literatura complementan los resultados citados
hasta aqúı, como aśı también los resultados originales que se presentan en esta Tesis.

En [vdBB08] se presentaron algunos métodos preliminares de precodificación espec-
tral siguiendo la idea de continuidad en la señal propiamente dicha y en sus derivadas.

Por su parte, en [LXHL10] se abordó el tema de la decodificación de un sistema
tal como el de la precodificación con memoria [vdBB09b], en el contexto de un es-
cenario MIMO. La decodificación iterativa se mantiene como el método de decodifi-
cación en este trabajo. El mismo grupo de investigación abordó la integración de carac-
teŕısticas de reducción de la PAPR a sistemas OFDM precodificados para N-continuidad
en [XLHL10].

En [vdB09] se muestra una aplicación más espećıfica de la precodificación espectral
con el objeto de controlar la PSD de una forma dependiente de la situación particular
en que se encuentre un canal de comunicaciones inalámbrico. Este enfoque persigue el
objetivo de crear profundas cáıdas (notch) en la PSD dentro de bandas de frecuencia
determinada. De este manera, se propone un mecanismo de “esculpido” del espectro.
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Tanto esta técnica como la que se presenta en [vdBB09a] se han tomado en consideración
para proponer una estrategia de adecuación dinámica que considera algunos protocolos
de red en [SvdB10].

Paralelamente, otros enfoques de precodificación espectral, tales como los indicados
en [CCC11] y [Chu08] consiguen importantes mejoras en la reducción de emisión de
potencia fuera de banda. Sin embargo, son contrarias a una de las motivaciones del
trabajo de investigación expuesto en esta Tesis, que consiste en no afectar el ancho de
banda disponible; es decir, no reducir la tasa de codificación. Obviamente, más allá de
la eficiencia, una desventaja adicional radica en la imposibilidad de aplicar las técnicas
de [CCC11] y [Chu08] si se emplea un receptor convencional. La dificultad en ese caso
surge de instalar un decodificador espećıfico para operar sobre la codificación espectral.

3.5 Conclusiones

La precodificación espectral presenta un recurso interesante para optimizar sistemas de
tipo OFDM . En este caṕıtulo el tema central es utilizarla para reducir la emisión de
potencia fuera de banda. Dado que una señal limitada en el tiempo, como es el caso
del śımbolo OFDM , tiene un ancho de banda infinito, la emisión de potencia fuera
de banda debe ser tenida en cuenta en una aplicación práctica. La idea de buscar una
precodificación de tasa unitaria es muy interesante según los planteos en [vdBB09b].
No obstante, es evidente que la complejidad en el receptor es un aspecto que no puede
perderse de vista y la distorsión que se introduce en el dominio de la frecuencia es
importante. Tanto es aśı que en [vdBB09a] se indican una serie de configuraciones en la
transmisión OFDM que no se pueden utilizar sin superar los ĺımites de distorsión que
determinan estándares como [LTE12]. A partir de estos postulados se pueden valorar los
aportes en la segunda parte de este texto. También es importante tener en cuenta que
la precodificación espectral para N-continuidad fue introducida en [vdBB09b] a partir
un desarrollo basado en la señal de tiempo discreto. Esto es evidentemente válido, sin
embargo, en [P06] se indicó expĺıcitamente que para que la precodificación cumpla su
objetivo, es indispensble la aplicación de sobremuestreo en la generación de la señal.
Si bien esta es una necesidad en cualquier sistema que pretenda controlar la emisión
de potencia fuera de banda en el plano digital, el hecho de no tenerla en cuenta puede
afectar algunas comparaciones con respecto a la complejidad.
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4

Señal OFDM con Doble Longitud

En este caṕıtulo se presenta el recurso de la duplicación de la cantidad de puntos en el
cálculo de la IFFT de un sistema OFDM [P03], [P04]. El objetivo es mejorar la con-
tinuidad, y de esa manera reducir la emisión de potencia fuera de banda, en comparación
con un sistema convencional. Además se muestra que esta aproximación permite opti-
mizar otras técnicas planteadas en la literatura para sistemas OFDM .

4.1 Primer Método de Correlación de Śımbolos

Los cálculos de la IDFT sobremuestreada que fueron previamente introducidos, producen
un vector que es representativo de una señal de tiempo discreto interpolada de manera
óptima. En particular podemos referenciar (2.17) para indicar el procesamiento con so-
bremuestreo. Entonces, la señal que se obtiene corresponde a un muestreo de una señal
de tiempo continuo, es decir, el śımbolo OFDM de tiempo continuo. En este śımbolo
se puede advertir que existe una continuidad entre el último punto y el primer punto
de cada uno de los śımbolos OFDM (debido al comportamiento ciclo-estacionario de
la IDFT). Esta caracteŕıstica se presenta en la Fig. 4.1 para un caso particular tomado
como ejemplo. Como consecuencia, el punto de unión entre el śımbolo OFDM interpo-

Fig. 4.1. Trazado de la amplitud de un śımbolo OFDM con respecto al tiempo. Se observa que existe
una continuidad en todo el intervalo de duración Ts y además una continuidad entre el primer y el último
punto de la representación.
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(a) Longitud convencional. (b) Doble longitud.

Fig. 4.2. Relación entre la IFFT de longitud convencional empleada en las transmisiones OFDM, y el
método considerado, que se basa en un cálculo con una cantidad de puntos duplicada.

lado sηKi , y su extensión de CP sυηKi , no introduce discontinuidades en la señal. Esto es
consecuencia de que se trata de una extensión obtenida del mismo śımbolo. Mas ade-
lante se hace referencia a este concepto como extensión ćıclica dado que, a partir de la
condición de ortogonalidad en (2.5), cada subportadora desarrolla ciclos de oscilación
enteros (al menos uno) y por esto se obtiene la continuidad que se cita. Sin embargo,
este procesamiento de concatenación no es suficiente para evitar la existencia de discon-
tinuidades en los puntos de unión entre los sucesivos śımbolos OFDM de un transmisor
convencional (esto es, entre sηK,CP

i y sηK,CP
i+1 siguiendo (2.21)). Estas ideas son exploradas

en este caṕıtulo.
Para reducir la enerǵıa fuera de banda de las señales OFDM, este análisis considera

primeramente la concatenación de śımbolos en el caso especial donde la fracción de CP
es nula (i.e., υ = 0). En esta situación, se trata de establecer una señal con continuidad
en el instante de tiempo que corresponde al final de los śımbolos OFDM, identificados
por ı́ndices pares. Es decir, si una comunicación requiere la transmisión de Lsim śımbolos
OFDM, en esta instancia se toma en cuenta sólo el final de los śımbolos i-ésimos donde
i = 0, 2, . . . , Lsim − 1 (o equivalentemente, el comienzo de los i-ésimos śımbolos donde
i = 1, 3, . . . , Lsim). Esta definición se hace suponiendo que Lsim tiene un valor par aunque
la generalización es trivial.

El método de correlación en este caṕıtulo considera una interpolación óptima obtenida
del cálculo de una IDFT con doble longitud, en comparación con el caso convencional (por
ejemplo, en (2.18)). En la Fig. 4.2 se presenta un esquema comparando la utilización del
algoritmo de la IFFT en el caso convencional y en el caso que se estudia en este caṕıtulo.
En el caso de doble longitud, se puede interpretar que se utilizan 2K subportadoras
conjuntamente. Esto se interpreta como un conjunto de subportadoras virtuales. Por lo
tanto, se selecciona el esquema de asignación de subportadoras definido por

K′ = {−(K + 1), . . . ,−2, 1, . . . ,K}, (4.1)

dado que se ha encontrado equivalente al definido en (2.10), si se considera la densidad
espectral de potencia [P04]. Luego, podemos definir

sK
′

i = 1
2(K+1) QH dK

′
i , (4.2)

para i par, donde Q = {Qq,k} es una matriz 2(K + 1) × 2(K + 1)η con elementos

Qq,k = exp
(
− j2πρqk

2(K+1)

)
para q = 0, . . . , 2(K + 1) y k = 0, . . . , 2(K + 1)η, mientras que
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(a) Transmisor OFDM convencional

(b) Transmisor OFDM propuesto

Fig. 4.3. Diagramas de bloques de los transmisores OFDM con precodificación espectral.

ρ = {ρq} se define como un vector con elementos {−(K+1), . . . ,K}. En la Fig. 4.3(a) se
considera el diagrama de bloques de un transmisor OFDM convencional. Notar que este
diagrama es similar al del transmisor presentado en la Fig. 2.3, no obstante se advierte
la incorporación del bloque de precodificación espectral. Es importante inidicar que la
operación del bloque que convierte el flujo secuencial de los śımbolos complejos di,k en
otro flujo con K śımbolos en paralelo (o K + 1 śımbolos de acuerdo con (2.12)), se
puede reemplazar por otro bloque equivalente. Entonces para el esquema propuesto los
śımbolos complejos del transmisor se ordenan en el vector con dimensión 2(K + 1) × 1
dado por

dK
′

i = (di,0, . . . , di,K−1,01×2, di+1,0, . . . , di+1,K−1)T

= (di,01×2,di+1)T (4.3)

definido en base a valores pares en i. Esta operación se indica en el bloque incluido
en la Fig. 4.3(b) antes de la operación de precodificación. De esta manera, ignorando
la operación de precodificación espectral por ahora, ya que no es imprescindible para el
funcionamiento del transmisor de doble longitud, se llega a una representación IFFT con
una cantidad de puntos duplicada, que se basa en el vector con dimensión 2(K + 1)× 1
dado por

uK
′

i = CSH(dK
′

i ,K + 1) (4.4)

y se define por

sK
′

i = IFFT
(
uK
′

i , 2(K + 1)
)
. (4.5)

De acuerdo a esta expresión surge el concepto de IFFT de doble longitud. La señal
sobremuestreada correspondiente se obtiene a partir del vector

uηK
′

i =
(
uK
′

i,0, . . . , u
K′
i,K ,

01×2(K+1)(η-1),

uK
′

i,K+1, . . . , u
K′
i,2K+1

)T
(4.6)
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como
sηK

′

i = η IFFT
(
uηK

′

i , 2(K + 1)η
)
. (4.7)

En este esquema, la cantidad de śımbolos OFDM independientes se redujo por un factor
dos, dado que di y di+1 son ahora tratados conjuntamente según (4.3). De este modo, se
comprueba que las discontinuidades sólo pueden tener lugar en la mitad de los instantes
de concatenación donde originalmente pod́ıan ocurrir.

Dado que el muestreo en el receptor se desea mantener invariable con respecto al
sistema convencional, el vector IFFT con doble longitud se asigna a un intervalo con
extensión duplicada (i.e., 2T ). Tomando de a pares los śımbolos OFDM en el dominio
de la frecuencia de acuerdo a dK

′
i en (4.3), la secuencia correspondiente a sus muestras

de tiempo discreto se obtiene a partir de un único cálculo IFFT con doble longitud.
En un sistema convencional con cálculos de la IFFT de longitud simple, la duración

del śımbolo OFDM se fija de acuerdo con las caracteŕısticas de estacionariedad del canal
(ver Sección 2.3). Consecuentemente, el método basado en la doble longitud implica una
transmisión que podŕıa abarcar dos estados diferentes del canal1. Para hacer frente a esta
dificultad en el receptor, la señal de doble longitud se parte en dos secuencias sucesivas
de igual tamaño:

sK
′

i = (sK
′,1

i , sK
′,2

i )T, (4.8)

con {
sK
′,1

i = (sK
′

i,0, . . . , s
K′
i,K)T

sK
′,2

i = (sK
′

i,K+1, . . . , s
K′
i,2K+1)T

. (4.9)

Un estudio acerca de la operación del receptor se presenta posteriormente en este
caṕıtulo. Mientras tanto, podemos analizar una técnica que permite tratar el efecto
de un canal con desvanecimiento selectivo en frecuencia, para buscar una aplicación
eficiente del método de los śımbolos de doble longitud en sistemas inalámbricos reales.
Dado que nuestro enfoque se basa en unir dos secuencias por medio del cálculo de una
única IDFT, no es útil la técnica de inserción de un CP a cada secuencia de un estado

determinado del canal (esto es, un CP para sK
′,1

i y otro para sK
′,2

i ) pues se alteraŕıa
la continuidad lograda con sK

′
i . Alternativamente, el CP puede ser insertado delante de

sK
′,1

i , como en

sK
′,1,CP

i = (sK
′,1

i , sK
′,1

i,0 , . . . , sK
′,1

i,υ(K+1)−1)T, (4.10)

mientras que un sufijo ćıclico (CS, cyclic suffix ) puede ser anexado a sK
′,2

i de la forma

sK
′,2,CS

i = (sK
′,2

i,(1−υ)(K+1), . . . , s
K′,2
i,K , sK

′,2
i )T, (4.11)

No obstante, una composición mejorada para la señal de salida se puede plantear.

1 Esto bajo el principio de no afectar el ancho de banda de la comunicación ni la tasa de muestreo.
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4.2 Composición de la Señal Sobremuestreada

Tomando en cuenta la señal de salida del transmisor, notar que las extensiones de prefijo
y sufijo en (4.10) y (4.11) no son extensiones ćıclicas si se considera una IDFT con doble
longitud. Esto significa que los puntos de union entre el śımbolo de doble longitud y las
fracciones de prefijo y sufijo podŕıan exhibir discontinuidades si las extensiones se toman
desde la señal en (4.7). Por esto, podemos concluir que aunque la continuidad se alcanza
en la parte central de sK

′
i , aún pueden aparecer discontinuidades no sólo entre sucesivos

śımbolos OFDM de doble longitud, sino también en los puntos de concatenación que
definen las extensiones de sufijo y prefijo según (4.10) y (4.11).

Para salvar esta dificultad, se comienza por considerar sK,1,CP
i y sK,2,CS

i como resul-
tados de cálculos independientes de la IDFT, cada uno con longitud simple. Entonces se
encontraron útiles las siguientes igualdades:{

sK
′,1

i = 1
2(K+1)F

H(uK
′,even

i + uK
′,Ψ

i )

sK
′,2

i = 1
2(K+1)F

H(uK
′,even

i − uK
′,Ψ

i )
, (4.12)

donde {
uK,even
i = (uK

′
i,0, u

K′
i,2, . . . , u

K′
i,2K)T

uK,odd
i = (uK

′
i,1, u

K′
i,3, . . . , u

K′
i,2K+1)T

, (4.13)

y se establece

uK
′,Ψ

i = 1
K+1FΨHFHuK

′,odd
i , (4.14)

dada F = {Fq,k} la matriz DFT definida mediante

Fq,k = exp
(
− j2πqk

K+1

)
para q, k = 0, . . . ,K; (4.15)

al tiempo que se define

Ψ = diag
(
e
−j π

(K+1)
0
, e
−j π

(K+1)
1
, . . . , e

−j π
(K+1)

K
)
, (4.16)

una matriz diagonal de dimensión (K + 1) × (K + 1). Para simplificar la notación, se
introducen a continuación los siguientes vectores:{

uK
′,+

i = uK
′,even

i + uK
′,Ψ

i

uK
′,−

i = uK
′,even

i − uK
′,Ψ

i

(4.17)

Luego, un cálculo computacionalmente eficiente se puede realizar por medio de sK
′,1

i = 1
2 IFFT

(
uK
′,+

i ,K + 1
)

sK
′,2

i = 1
2 IFFT

(
uK
′,−

i ,K + 1
) (4.18)

y

uK
′,Ψ

i = FFT
(
ΨH.IFFT

(
uK
′,odd

i ,K + 1
)
,K + 1

)
. (4.19)
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Adicionalmente, dos vectores con ZP son dados:

uηK
′,+

i =
(
uK
′,+

i,0 , . . . , u2K,+
i,K/2,

01×K(η-1),

uK
′,+

i,K/2+1, . . . , u
K′,+
i,K

)T

uηK
′,−

i =
(
uK
′,−

i,0 , . . . , uK
′,−

i,K/2,

01×K(η-1),

uK
′,−

i,K/2+1, . . . , u
K′,−
i,K

)T

. (4.20)

A partir de ellos podemos obtener versiones interpoladas de sK
′,1

i y sK
′,2

i que se denominan

sηK
′,1

i y sηK
′,2

i , respectivamente. Estas representan una señal con continuidad circular en
sus periodos equivalentes de longitud simple, de acuerdo con sηK

′,1
i = η

2 IFFT
(
uηK

′,+
i , η(K + 1)

)
sηK

′,2
i = η

2 IFFT
(
uηK

′,−
i , η(K + 1)

) . (4.21)

Finalmente es posible obtener una señal de salida de tiempo discreto, que representa
una señal de tiempo continuo con propiedades de continuidad mejoradas. Esta señal se
representa por medio de la composición

sηK
′,DL

i = (sηK
′,2

i,(1−υ)(K+1)η, s
ηK′,2
i,(1−υ)(K+1)η+1, . . . , s

ηK′,2
i,(K+1)η−1,

sηK
′,2

i,0 , sηK
′,2

i,1 , . . . , sηK
′,2

i,(K/2)η−1,

sηK
′

i,(K/2)η, s
ηK′
i,(K/2)η+1, . . . , s

ηK′
i,3/2(K+1)η−1,

sηK
′,1

i,1/2Kη, s
ηK′,1
1/2Kη+1, . . . , s

ηK′,1
i,(K+1)η−1,

sηK
′,1

i,0 , sηK
′,1

i,1 , . . . , sηK
′,1

i,υ(K+1)η−1)T

(4.22)

definida en términos de valores pares en i. El acrónimo en el supeŕındice hace referencia
a la denominación de śımbolo OFDM de doble longitud. La selección de cada fracción

de los vectores sηK
′

i , sηK
′,1

i y sηK
′,2

i se presenta en la Fig. 4.4 de una forma gráfica.
Por su parte, en la Fig. 4.5, se grafica sK

′
i ; se incluye también su señal equivalente

de tiempo continuo, la cual se identifica por una ĺınea continua. Según es esperable, un
comportamiento continuo se puede observar en la parte central de la señal. Además, tanto

sηK
′,1

i como sηK
′,2

i se agregan a la Fig. 4.5 para mostrar su equivalencia con las fracciones

correspondientes de sηK
′

i . Los resultados en (4.21) se presentan también por medio de

la continuidad observada sobre los periodos de longitud simple de sηK
′,1

i y sηK
′,2

i , cuyas
señales equivalentes de tiempo continuo son indicadas mediante ĺıneas discontinuas.
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Fig. 4.4. Selección de fracciones de sηK
′

i , sηK
′,1

i y sηK
′,2

i para conformar el śımbolo OFDM de doble
longitud en el dominio del tiempo.

Fig. 4.5. Correspondencia entre los vectores de longitud simple y longitud doble. Se muestran también
las señales de tiempo continuo con su continuidad circular sobre los periodo de longitud simple y doble.

El vector que contiene la diferencia entre sηK
′

i y (sηK
′,1

i , sηK
′,2

i )T se denomina diferencia
de interpolación [P03]; el mismo se toma para una simulación que abarca i = 0, 1, . . . , 9 y
sus valores de media cuadrática (es decir el MSE) se encuentran plasmados en la Fig. 4.6.
En ella se puede observar que la diferencia de interpolación muestra un incremento en
los intervalos que definen las sucesivas muestras de mı́nima tasa (esto es, las muestras
que se obtienen al fijar η = 1). Además, se puede ver que los valores correspondientes a
los instantes de tiempo cercanos al primer y tercer cuarto del periodo de doble longitud
presentan la menor diferencia de interpolación. Basados en esta consideración es que

se ha propuesto (4.22). El vector sηK
′,DL

i reemplaza el primero y el último cuarto de

sηK
′

i por las correspondientes fracciones de sηK
′,1

i y sηK
′,2

i . Un aspecto importante es

que los puntos de unión en la concatenación de las fracciones seleccionadas de sηK
′,1

i

y sηK
′,2

i , con la fracción tomada de sηK
′

i , no presentan continuidad estrictamente; sin
embargo, resultados de simulación muestran que esta concatenación no introduce una
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discontinuidad significativa si K es suficientemente grande. La Fig. 4.5 muestra también
que ambas interpolaciones son aproximadamente iguales en esta región. Observamos aśı
que las extensiones de prefijo y sufijo sólo pueden ser extráıdas de las señales de longitud
simple, pues de otro modo una discontinuidad se introduce con alta probabilidad de
acuerdo con el caso que se muestra en la Fig. 4.5. Con esta composición, la continuidad
lograda en la parte central del periodo de doble longitud se mantiene.

Fig. 4.6. Evaluación de la diferencia de interpolación para la composición de la señal de doble longitud
a partir de la concatenación de las secuencias de longitud simple. Para aumentar su visibilidad, los
fenómenos observados se muestran para una configuración con una baja cantidad de subportadoras (i.e.
K = 10).

4.3 Precodificación Espectral

En esta sección se considera la implementación de una transmisión basada en śımbolos
de doble longitud, en la que además se incluye precodificación espectral. El objetivo es
analizar de manera efectiva el desempeño de los sistemas con śımbolos de doble longitud
cuando se utiliza este recurso como como complemento de otros métodos de optimización.
En particular, se toman como referencia los resultados previamente publicados en [P04]
y [vdBB09a].

Se considera la concatenación de dos śımbolos OFDM de doble longitud, donde se
espera que las discontinuidades aparezcan frecuentemente (introduciendo alta emisión
de enerǵıa fuera de banda). Entonces se advierte que si, de una forma similar a (3.1), se
establece la condición

dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=−Tg

=
dn

dtn
si+1(t)

∣∣∣∣
t=Tg

, (4.23)

para i par, se tiene que la señal de salida si(t) y susN primeras derivadas son continuas en
el punto de concatenación de los sucesivos śımbolos OFDM de doble longitud. De acuerdo
con el procedimiento indicado en [vdBB09a], una transformación no inyectiva (pero que
permite una decodificación aceptable) se puede establecer si se define ρ′ = {ρ′q}, un
vector fila con entradas
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ρ′ = (0, . . . ,K); (4.24)

y una matriz

A =
(
ρ′

0
,ρ′

1
, . . . ,ρ′

N
)T

, (4.25)

con dimensión (N+1)×(K+1), donde los supeŕındices {0, 1, . . . , N} indican la operación
potencia aplicada a cada elemento de manera individual. Luego, una vez definidos los
dos ángulos φ1 = 2π(1-υ) y φ2 = 2πυ, se pueden establecer las matrices diagonales{

Φ1 = diag(ejφ1ρ0 , ejφ1ρ1 , · · · , ejφ1ρK )
Φ2 = diag(ejφ2ρ0 , ejφ2ρ1 , · · · , ejφ2ρK )

, (4.26)

con dimensión (K+1) × (K+1). Para completar la definición, se propone un nuevo de-
sarrollo matricial que permite considerar la correlación determińıstica que se introduce
por el procesamiento para śımbolos de doble longitud. Se definen las matrices

C =

(
CSH(IK+1,−K/2) 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) CSH(IK+1,−K/2)

)
, (4.27)

C′ = CSH(I2(K+1),−(K + 1)), (4.28)

D =

(
IK+1 IK+1

IK+1 −IK+1

)
, (4.29)

D′ =

(
IK+1 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) FΨ 1
K+1FH

)
, (4.30)

la mtraiz de entrelazado por columnas

E = {Eq,k} =


(
IK+1,0(K+1)×(K+1)

)T
para q = 0, 1, . . . , 2K+1 y k = 0, 2, . . . , 2K
(0(K+1)×(K+1), IK+1)T

para q = 0, 1, . . . , 2K+1 y k = 1, 3, . . . , 2K+1

. (4.31)

y es finalmente posible establecer la condición en (4.23) por medio de la matriz de
restricciones

B =

(
AΦ1 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) AΦ2

)
·C ·D ·D′ ·E ·C′ (4.32)

y la expresión

B · dK
′

i = 02(N+1)×1. (4.33)

Esta igualdad se cumple para śımbolos OFDM ligeramente distorsionados en el dominio
de la frecuencia. Sea wi con dimensión 2(K+1) la distorsión que se introduce; entonces,
es posible establecer

d
K′
i = dK

′
i + wi (4.34)
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(c.f. (3.7)) En este caso, la matriz de precodificación se puede obtener por medio de

G = I2(K+1) −BH(BBH)−1B, (4.35)

para proyectar el vector sin distorsión dK
′

i sobre el espacio nulo de B; es decir, {x ∈
C2(K+1)|Bx = 02(N+1)×1}, produciendo el vector distorsionado

d
K′
i = GdK

′
i . (4.36)

La intepretación geométrica de estas relaciones es similar a la que se muestra en la
Fig. 3.7.

4.3.1 Condiciones adicionales para altos órdenes de continuidad

El análisis en la Sección 4.2 considera los puntos de unión en la concatenación entre

sηK
′,1

i y sηK
′,2

i con sηK
′

i e indica que, dada la similitud de ambas interpolaciones en la
región cercana a t = 1

2Ts y t = 3
2Ts, las discontinuidades encontradas no presentan una

gran magnitud. No obstante, se puede observar que este comportamiento necesita ser
efectivamente controlado en el precodificador si se desea alcanzar una formación espectral
con valores de continuidad de alto orden (i.e., N > 0).

Debido a la mencionada similitud, una especificación similar a (4.23) para t = 1
2Ts

y t = 3
2Ts puede prescindir de la especificación para n = 0, gracias a que se puede

aprovechar (4.8). Luego, una simplificación adicional se puede alcanzar, dado que se ha
encontrado que, independientemente del valor en N , una especificación dada para n = 1
es suficiente (en lugar de una definición para n = 1, . . . , N). Esto beneficia al sistema
por medio de una menor distorsión en los śımbolos en el dominio de la frecuencia, y una
menor complejidad en el cálculo del precodificador2.

Con todo esto, es posible establecer matrices de restricciones adicionales como en{
B′ = ρ′Φ3C

′′DD′EC′

B′′ = ρ′′Φ4
, (4.37)

dados ρ′′ = {ρ′′q} un vector fila con entradas

ρ′′ = (0, . . . , 2K + 1); (4.38)

la matriz
C′′ = CSH(IK+1,−K/2); (4.39)

y dos matŕıces diagonales{
Φ3 = diag(ejφ3ρ0 , ejφ3ρ1 , · · · , ejφ3ρK )

Φ4 = diag(ejφ4ρ0 , ejφ4ρ1 , · · · , ejφ4ρ2K )
(4.40)

2 Por su parte, vale destacar que se prevé que la última operación se puede practicar fuera de ĺınea
(offline).
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con dimensión (K+1) × (K+1) y 2(K+1) × 2(K+1), respectivamente. Asimismo, se

establece φ3 = 2π K/2
K+1 y φ4 = 2π K/4

K+1 . Luego el precodificador se puede obtener de

B = (B,B′,B′′)T (4.41)

como
G = I2(K+1) −B

H
(BB

H
)−1B. (4.42)

4.4 Análisis de la distorsión

La métrica denominada magnitud del vector de error (EVM, error-vector magnitude) se
toma en cuenta para analizar la distorsión en los śımbolos OFDM en el dominio de la
frecuencia. De acuerdo con [LTE12] y [vdBB09a], se utiliza la siguiente definición,

EVM =

√√√√√E
{
‖dK

′

i − dK
′

i ‖2
}

E
{
‖dK′i ‖2

} . (4.43)

De esta manera, el precodificador en (4.35) presenta un valor

EVM(N=0) =

√
N + 1

K + 1
, (4.44)

que se obtiene de un análisis estad́ıstico de los śımbolos similar al dado en [vdBB09a].
Este resultado demuestra una distorsión sustancialmente menor a la provocada por la
precodificación en [vdBB09a], dado que la cantidad de restricciones incluidas en el pre-
codificador se ha reducido a la mitad3. Este beneficio permite la utilización de mayores
órdenes de modulación en las subportadoras4.

Por su parte, para las dos nuevas restricciones que se indican en (4.42), la distorsión
produce el valor

EVM(N>0) =

√
N + 2

K + 1
, (4.45)

el cual indica un ligero incremento con respecto a (4.44); sin embargo, el mismo aún logra
una magnitud significativamente menor a la reportada en [vdBB09a]. Estos resultados
se resumen en la Fig. 4.7.

3 Es interesante mencionar que la cantidad de restricciones utilizadas en el sistema con śımbolos de
doble longitud puede interpretarse como equivalente a la cantidad de restricciones en [vdBB09b]. No
obstante, en [vdBB09b] se introduce una relación entre cada par de śımbolos OFDM contiguos en el
tiempo (independientemente de que i sea par, o no) de una forma tal que el receptor requerido es
altamente complejo y se implementa iterativamente.

4 Con respecto a M , el órden del modulador complejo, por ejemplo M -QAM, M -PSK, etc.
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Fig. 4.7. Magnitud del vector de error para varios órdenes de continuidad. Las ĺıneas continuas con
marcadores rellenos indican la distorsión obtenida utilizando śımbolos con doble longitud, mientras que
las lineas discontinuas con marcadores sin relleno muestran el desempeño para la precodificación aplicada
sobre śımbolos de simple longitud (longitud convencional).

4.5 Modelo de Canal y Especificación del Receptor

Para considerar la operación del receptor, se define la señal sin sobremuestreo mediante
la expresión

sK
′,DL

i = (sηK
′,DL

i,0 , sηK
′,DL

i,η−1 , . . . , sηK
′,DL

i,2(1+υ)(K+1)η−η)
T (4.46)

(c.f. (4.22)). Luego, esta se puede dividir en dos secuencias de igual largo

sK
′,DL

i = (sK
′,DL,1

i , sK
′,DL,2

i )T. (4.47)

En este punto se tiene en cuenta que sK
′,DL,1

i y sK
′,DL,2

i se reducen a (4.12) mediante
eliminación del CP y el CS. Sin embargo, si solamente se aplica extracción de CP en

ambas secuencias, se observa que sK
′,DL,1

i se transforma en sK
′,1

i (ver (4.12)), mientras

que sK
′,DL,2

i deriva en

sK
′,Υ

i =
1

2(K + 1)
FH(Υ−1uK

′,−
i ), (4.48)

donde
Υ = diag

(
e−j2πυ0, e−j2πυ1, . . . , e−j2πυK

)
. (4.49)

A partir de esto, cuando el canal se modela como un filtro de tipo respuesta finita al
impulso (FIR, finite impulse-response), la señal que se recibe viene dada por{

rDL
i = hi ∗ sK

′,DL,1
i + ni

rDL
i+1 = hi+1 ∗ sK

′,DL,2
i + ni+1

(4.50)

para i par, donde los coeficientes del canal para cada estado se introducen en los
υ(K + 1) + 1 elementos de los vectores hi y hi+1. Esta representación constituye un
modelo cuasi-estacionario (block fading). Por su parte, (1 + υ)(K + 1) elementos se en-
cuentran en el resto de los vectores. La contribución AWGN que considera este trabajo
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se representa mediante los vectores ni y ni+1. Analizando cada subportadora individ-
ualmente y considerando que sólo se aplica extracción de CP en el receptor, los vectores
recibidos en el dominio de la frecuencia se pueden escribir como{

ũK
′,+

i = 1
2 Hiu

K′,+
i + nωi

ũK
′,−

i = 1
2 Hi+1Υ

−1uK
′,−

i + nωi+1

(4.51)

para i par, donde Hi y Hi+1 son matrices diagonales con dimensión (K+1)×(K+1) que
contienen la respuesta del canal en el dominio de la frecuencia, mientras que nωi y nωi+1

representan el ruido en el dominio de la frecuencia según el desarrollo dado en (2.34).
En este contexto, se resuelve que una estimación de canal convencional en el dominio de
la frecuencia es posible.

Si se supone que se aplica extracción del CP sobre rDL
i y rDL

i+1 en un receptor conven-
cional, luego los vectores que se obtienen se denominan ri y ri+1 para i par. Entonces,
en forma posterior al procesamiento de la FFT y la ecualización, se tiene{

ûK
′,+

i = (Hi)
−1Fri ≈ 1

2 (uK
′,even

i + uK
′,Ψ

i )

ûK
′,−

i = Υ(Hi+1)−1Fri+1 ≈ 1
2 (uK

′,even
i − uK

′,Ψ
i )

. (4.52)

Notar que la aproximación del lado derecho de las ecuaciones es válida cuando el ruido
presenta niveles despreciables. Luego, partir de aquellos vectores es posible calcular{

ûK
′,even

i = ûK
′,+

i + ûK
′,−

i

ûK
′,Ψ

i = ûK
′,+

i − ûK
′,−

i

(4.53)

donde ûK
′,even

i se puede utilizar para practicar una estimación de ML de uK
′,even

i tratando

cada subportadora de manera independiente. A su vez, uK
′,odd

i se puede también estimar
tratando cada subportadora independientemente, por medio de un detector ML aplicado
sobre el vector

ûK
′,odd

i = 1
K+1FΨFHûK

′,Ψ
i . (4.54)

Notar que en (4.54) se plantea la transformación rećıproca a la que se muestra en (4.14),
la cual se puede implementar también por medio de la FFT. Para concluir, di y di+1 se

pueden estimar por medio de un ordenamiento conjunto de uK
′,even

i y uK
′,odd

i para i par.
Este ordenamiento implica aplicar las operaciones rećıprocas a (4.4) y (4.3).

4.6 Resultados y Discusión

Se realizaron simulaciones numéricas para un sistema OFDM con K = 600 subporta-
doras y modulación 16-QAM de acuerdo a un esquema de asignación de subportadoras
balanceado, tal como el mostrado en (2.10). La potencia de transmisión total se fijó en
46 [dBm] y fue distribuida uniformemente entre todas las subportadoras. La señal fue
generada de acuerdo a una temporización definida por Ts = 1

15 [ms] y Tg = 9
128Ts. Es-

tos parámetros se seleccionaron de acuerdo a las especificaciones de un sistema OFDM
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convencional, dado en 3GPP UTRA/LTE [LTE12]. Su desempeño se comparó con el
método equivalente de doble longitud propuesto.

Los espectros de potencia se estimaron por el método de los periodigramas prome-
diados de Welch, con una ventana Hanning de 8192 muestras y una superposición de
1024 muestras, para un tiempo de observación de 1 [s]. Los resultados son dados en la
Fig. 4.8, donde se observa una brecha constante en la emisión de potencia fuera de banda
cercana a los 3 [dB]. Se destaca que esto se cumple tanto para el caso en que no se aplica
precodificación espectral, como para los casos analizados con N = {0, 1, 2, 3}. Se observa
que a 5 [MHz] de la frecuencia central, la máscara impone restricciones que con una
transmisión convencional se obtienen por medio de una precodificación de orden N = 2,
según el enfoque dado en [vdBB09a]. El método aqúı propuesto, por su parte, alcanza
el requerimiento con N = 1. Gracias a esto, se consigue una menor distorsión en cada
subportadora. El ı́ndice N = 1 implica una menor EVM en esta propuesta si se com-
para con [vdBB09a], según se puede ver en la Fig. 4.7 para el número de subportadoras
analizado (i.e., K = 600).

Fig. 4.8. Densidad espectral de potencia para una transmisión convencional con śımbolos de longitud
simple y para una transmisión con śımbolos de longitud doble. La emisión de potencia fuera de banda
se reduce de acuerdo a una brecha que mantiene un nivel constante fuera de la banda asignada.

De la misma manera, la tasa de error de śımbolos (SER, symbol error rate) se con-
sidera también en esta evaluación. Un canal AWGN se tiene en cuenta, suponiendo
que tanto ni como ni+1 para i par son vectores de ruido Gaussiano de valores comple-
jos y media cero, con matriz de covarianza σ2

nIK+1 y respuesta en frecuencia dada por
Hi = IK+1. Asimismo, un canal con desvanecimiento selectivo en frecuencia se representó
por medio de una matriz diagonal Hi de valores complejos que corresponde al vector
hi con υ(K + 1) + 1 elementos (esto es, un vector estocástico con elementos Gaussianos
complejos de media cero y varianza unitaria). Para el caso en que no se aplica preco-
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dificación espectral, la Fig. 4.9 muestra un rendimiento equivalente en canales AWGN
para los dos esquemas, el convencional y el de doble longitud. En el caso de canales
con desvanecimiento, una ligera penalización se puede observar en condiciones de baja
relación señal a ruido (SNR, signal-to-noise ratio). Sin embargo, es posible ver que este
efecto (no deseado) desaparece gradualmente a medida que la SNR en el sistema se incre-
menta. La precodificación induce errores en la detección, originados por la utilización de
un receptor que no realiza una transformación inversa con respecto a la precodificación
G, tal como se requiere para simplificar la estructura de los receptores. Sin embargo,
esto provoca una penalización en SNR y la aparición de pisos de error que, no obstante,

Fig. 4.9. Tasa de error de śımbolos para una transmisión convencional con śımbolos de longitud
simple y para una transmisión con śımbolos de longitud doble. Simulaciones numéricas muestran el
comportamiento para canales AWGN y canales con desvanecimiento (Rayleigh).

se pueden evitar gracias al reducido orden de continuidad con que se pueden alcanzar
los requerimientos de una máscara determinada, utilizando una configuración de doble
longitud.

Notar que la complejidad del esquema propuesto se incrementa, en comparación con
el esquema convencional de longitud simple. En el transmisor, la principal contribución
a este crecimiento se debe al cálculo en (4.7) y (4.21). Por su parte, esta propuesta
se apoya en el hecho de que mejora el desempeño espectral de un sistema OFDM por
śı misma, sin requerir ancho de banda adicional. Este resultado es especialmente útil
si se considera la zona del espectro cercano a los ĺımites de la banda asignada a la
comunicación OFDM pero exterior a ella, donde es dif́ıcil obtener un buen desempeño
mediante un filtro convencional. Sin embargo, una ventaja adicional es que se puede
emplear como complemento para mejorar otras estrategias de reducción de potencia
fuera de banda disponibles en la literatura. Esto es debido al mayor número de grados
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de libertad que se incorporan. Además, este método propone un nuevo enfoque a la
transmisión de śımbolos OFDM a través de canales variantes en el tiempo.

4.7 Conclusiones

Este caṕıtulo plantea la utilización de una IFFT de doble longitud como un recurso válido
para obtener una señal continua en ciertos puntos de concatenación entre śımbolos, que
representan un inconveniente caracteŕıstico en las transmisiones OFDM . Es interesante
la forma en que se ha abordado el tema de la inclusión de fracciones de extensión en el
śımbolo obtenido en el dominio del tiempo. Estas permiten un tratamiento mediante el
método del prefijo ćıclico a la distorsión temporal que presentan los canales con desva-
necimiento selectivo en frecuencia.

Entre los pasos pendientes hasta este punto se cita el estudio de un método que
produzca una señal de salida compatible con el procesamiento de decodificación de un
receptor convencional. Por su parte, se puede esperar que la duplicación en la cantidad
de puntos que se tratan mediante la IFFT afecte la PAPR del sistema. Todo esto motiva
el desarrollo de otros modelos de correlación basados en la idea original de este caṕıtulo.
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Método de Fusión de Śımbolos en OFDM

Este método constituye una versión más desarrollada con respecto a la alternativa en
el Caṕıtulo 4. El resultado de este refinamiento se ve en un mejor desempeño con res-
pecto a la relación de potencia pico a potencia promedio (PAPR, peak-to-average power
ratio) y a la complejidad en el sistema. Además se obtiene un comportamiento intere-
sante en cuanto al funcionamiento en canales variantes en el tiempo, con dispersión en
frecuencia [P02].

5.1 Segundo Método de Correlación de Śımbolos

Una vez más partimos desde la definición de que el transmisor se alimenta mediante un
flujo de de información binaria (en inglés, bitstream), según el esquema en la Fig. 2.3.
Esta secuencia de bits es mapeada mediante un modulador complejo convencional (e.g.,
M -QAM, M -PSK, etc.) y su salida es recogida mediante un bloque convertidor serie a
paralelo en un vector con K elementos para conformar el i-ésimo śımbolo OFDM en el
dominio de la frecuencia, di. El śımbolo OFDM en el dominio del tiempo se obtiene de
si = IFFT (di,K). En resumen, el modelo de sistema inicial se mantiene de acuerdo a
las especificaciones en la Sección 2.2.

No obestante, en el esquema de fusión de śımbolos dado en [P02], di y di+1 se
correlacionan para i par. Al igual que en el caso presentado en el Caṕıtulo 4, un costo
a pagar por esta correlación es cierta latencia que se asume que no es cŕıtica. Teniendo
en cuenta un transmisor con un esquema de asignación de subportadoras K tal como el
dado en (2.10), se define

dKi = (di,0, ..., di,K/2−1, 0, di,K/2, ..., di,K−1)T (5.1)

de una forma similar a (2.12) y luego se plantea una correlación introducida de una
forma determińıstica por medio de la relación{

dK,+i = 1√
2
(dKi + dKi+1)

dK,−i = 1√
2
(dKi − dKi+1)

(5.2)
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expresada para i par. Se definen también sus versiones con desplazamiento{
uK,+i = CSH(dK,+i , K2 )

uK,−i = CSH(dK,−i , K2 )
(5.3)

para atender a los sistemas OFDM con esquemas de asignación de subportadoras ba-
lanceados1. Luego, los śımbolos OFDM en el dominio del tiempo se obtienen a partir de sKi = 1√

2
IFFT

(
uK,+i ,K+1

)
sKi+1 = 1√

2
IFFT

(
uK,−i ,K+1

) . (5.4)

Esta operación representa una alternativa simplificada, con respecto a la que fue presen-
tada en el Caṕıtulo 4 (ver (4.18)). Además, este nuevo enfoque permite una operación del
receptor que muestra pocas diferencias con la operación de un receptor convencional. No
obstante, es importante tener en cuenta que las definiciones en (5.4) no son equivalentes
a las que se hacen para un sistema OFDM convencional, según se describió en (2.16).
Mientras tanto, en concordancia con los resultados previos, es posible comprobar que la
concatenación de sKi con sKi+1 se puede relacionar por medio del cálculo de una IFFT de
doble longitud de la forma

sK
′

i = (sKi , s
K
i+1)T = IFFT

(
uK
′

i , 2(K+1)
)

(5.5)

de una manera análoga a (4.8). Para sustentar esta igualdad se define

uK
′

i = E · (uK
′,even

i ,uK
′,odd

i )T, (5.6)

donde {
uK
′,even

i = {uK′i,0, uK
′

i,2, . . . , u
K′
i,2K} = CSH(dKi ,−K

2 )

uK
′,odd

i = {uK′i,1, uK
′

i,3, . . . , u
K′
i,2K+1} = CSH(dK,Ψi+1 ,−

K
2 )

. (5.7)

La correlación introducida en (5.2) se traslada al dominio de doble longitud en frecuencia
por medio de la operación

dK,Ψi+1 = FΨ 1
K+1FHdKi+1, (5.8)

utilizando la matriz Ψ defindida previamente en (4.16), la matriz DFT de K + 1 puntos
F definida de una forma similar a (2.13), y una matriz de entrelazado por filas definida
como

E = {Eq,k} =


(
IK+1,0(K+1)×(K+1)

)
para q = 0, 2, . . . , 2K y k = 0, . . . , 2K+1(
0(K+1)×(K+1), IK+1

)
para q = 1, 3, . . . , 2K+1 y k = 0, . . . , 2K+1

(5.9)

(c.f. (4.31), la matriz de entrelazado por columnas). Las secuencias con sobremuestreo
que representan cada par de śımbolos OFDM sKi y sKi+1 estan dadas por

1 Se puede ver que la definición en (5.3) es diferente de la que se encuentra en (4.17).
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2
IFFT

(
uηK,+i , (K+1)η

)
sηKi+1 = 1√

2
IFFT

(
uηK,−i , (K+1)η

) , (5.10)

para 

uηK,+i =
(
uK,+i,0 , ..., uK,+i,K/2,

01×(η-1)(K+1),

uK,+i,K/2+1, ..., u
K,+
i,K

)T

uηK,−i =
(
uK,−i,0 , ..., uK,−i,K/2,

01×(η-1)(K+1),

uK,−i,K/2+1, ..., u
K,−
i,K

)T

. (5.11)

La representación interpolada del śımbolo OFDM de doble longitud se define mediante

sηK
′

i = η IFFT
(
uηK

′

i , 2(K+1)η
)
, (5.12)

dado un vector con ZP uηK
′

i obtenido desde uK
′

i como en (4.6). Con estos resultados,
es posible obtener una señal de salida de tiempo discreto que respresenta una señal de
tiempo continuo con propiedades de continuidad mejoradas por medio de la técnica de
fusión de śımbolos, a saber,

sSM
i =

(
sηKi+1,(1-υ)(K+1)η, s

ηK
i+1,(1-υ)(K+1)η+1, ..., s

ηK
i+1,(K+1)η-1,

sηKi+1,0, s
ηK
i+1,1, ..., s

ηK
i+1,1/2Kη-1,

sηK
′

i,1/2Kη, s
ηK′
i,1/2Kη+1, ..., s

ηK′
i,3/2(K+1)η-1,

sηKi,1/2Kη, s
ηK
i,1/2Kη+1, ..., s

ηK
i,(K+1)η-1,

sηKi,0 , s
ηK
i,1 , ..., s

ηK
i,υ(K+1)η-1

)T

, (5.13)

la cual se ha definido en términos de valores pares para i. El acrónimo en el supeŕındice
hace referencia a la denominación de śımbolo OFDM de doble longitud con fusión de
śımbolos. Si consideramos un par de śımbolos sKi y sKi+1, se advierte que el instante
de tiempo que corresponde a la concatenación de este par, es ahora representado por
una secuencia de tiempo descreto que sigue una señal continua en este instante ya que

proviene del śımbolo de doble longitud sηK
′

i . Esto está de acuerdo con una intepretación
de la tercera fila de (5.13). Como consecuencia, la mitad de la cantidad de puntos de
discontinuidad encontrados originalmente en una determinada transmisión OFDM se
evitan en esta etapa, lo que a su vez posibilida una reducción en los niveles de potencia
que son emitidos fuera de banda. En la Fig. 5.1 se muestra la composición de la señal de
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Fig. 5.1. Selección de fracciones de sηKi , sηKi+1 y sηK
′

i para conformar el śımbolo OFDM de doble longitud
en el dominio del tiempo según el esquema de fusión de śımbolos.

salida que se ha establecido en (5.13). Los vectores de partida se puden comparar con los
que se utilizan en el Caṕıtulo 4, mostrados antes en la Fig. 4.4. Se debe tener en cuenta
que cierta latencia ha sido agregada al sistema, dado que se requiere un procesamiento
conjunto de dos śımbolos OFDM antes de calcular la señal de salida. Sin embargo, este
procedimiento no afecta el ancho de banda asignado para la comunicación (ni requiere
un incremento en la frecuencia de muestreo del receptor).

5.1.1 Extensión en los Śımbolos

Para simplificar la estructura del receptor, un ecualizador de coeficiente único es de-
seable2. En este contexto, ciertas extensiones ćıclicas se necesitan para facilitar el
tratamiento de la dispresión temporal que introduce el canal por medio de una con-
volución circular. En la composición establecida para sSM

i en (5.13) podemos interpretar
que ciertas extensiones ćıclicas han sido agregadas de una forma tal que sKi y sKi+1 se
mantienten unidas para permitir la validez de (5.5). Entonces se puede interpretar que un
CP se ha insertado antes de sKi para obtener sK,CP

i , mientras que un CS se ha agregado

después de sKi+1 para producir sK,CS
i+1 .

Al mismo tiempo, si se considera la operación de un receptor convencional con una
tasa de muestreo estándar en su conversor analógico a digital (ADC, analog-to-digital
converter), se supone que una extracción de CP es realizada sobre la secuencia sSM

i

tratándola como dos secuencias individuales (es decir, dos śımbolos OFDM individuales).
Una vez más, sKi se puede obtener de sK,CP

i mientras que sK,Υi+1 se deriva de sK,CS
i+1 ,

sK,Υi+1 = 1√
2

1
(K+1)F

HΥ−1uK,−i , (5.14)

2 Un coeficiente para cada subportadora.
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Fig. 5.2. Selección de fracciones de sηKi+1 y sηK
′

i para conformar el śımbolo OFDM de doble longitud en
el dominio del tiempo según el esquema de fusión de śımbolos con extensión multiśımbolo.

donde la definición para Υ dada en (4.49) se mantiene.

5.1.2 Extensión Multi-śımbolo

Se mostró que la señal de tiempo discreto presentada sigue un patrón de extensión que
es equivalente a la inserción de CP (ver (5.14)). A partir de este resultado, se considera
ahora el caso donde una extensión única es agregada a un par de śımbolos, con el objeto
de incrementar la eficiencia del ancho de banda disponible.

Si solamente un CS se agrega a la secuencia, se genera una nueva secuencia con la
denominada extensión multiśımbolo (ME, multisymbol extension). La obtención de una
señal de salida con fusión de śımbolos y ME se expresa como sigue:

sSMME
i =

(
sηKi+1,(1-υ)(K+1)η, s

ηK
i+1,(1-υ)(K+1)η+1, ..., sηKi+1,(K+1)η-1,

sηKi+1,0, s
ηK
i+1,1, ..., s

ηK
i+1,1/2Kη-1,

sηK
′

i,1/2Kη, s
ηK′
i,1/2Kη+1, ..., s

ηK′
i,2(K+1)η-1

)T
.

(5.15)

En la Fig. 5.2 se presenta el esquema de selección de las fracciones de cada vector
interpolado para formar la señal sSMME

i en el dominio del tiempo.
La operación del receptor se estudia en secciones subsiguientes. Notar que el diagrama

de bloques del transmisor en la Fig. 4.3(b) es válido para identificar el procesamiento
de un transmisor con fusión de śımbolos, ya sea que este aplique la técnica dada para
ME o no. La latencia es también la misma en todos los casos: el que se presenta en el
Caṕıtulo 4, y el que se estudia en este caṕıtulo.
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5.2 Precodificación Espectral para Fusión de Śımbolos

5.2.1 Restricciones para Continuidad de Mı́nimo Órden

Aunque la técnica de fusión de śımbolos por śı misma permite propiedades de com-
portamiento espectral mejoradas en la señal de salida (con respecto a una transmisión
OFDM convencional), en esta sección se presenta un técnica de precodificación espectral
que puede ser complementariamente utilizada para obtener mejoras adicionales en el
desempeño del sistema.

Teniendo en cuenta la expresión para sSM
i en (5.13), se resalta que la técnica de

fusión de śımbolos ya provée una señal de salida que evita la mitad de los puntos de
discontinuidades (observados en la concatenación de una secuencia de śımbolos OFDM
convencional). No obstante, un comportamiento con mejores prestaciones se obtiene si
se introduce una restricción equivalente a la indicada en (3.1) para alcanzar continuidad
en la señal y sus primeras N derivadas en los puntos de unión que corresponden a las
sucesivas secuencias sSM

i (para i = 0, 2, . . . ). Una vez más la parametrización exacta de
los instantes de interés nos lleva a la ecuación

dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=−Tg

=
dn

dtn
si−1(t)

∣∣∣∣
t=Tg

, (5.16)

(c.f (4.23)). No obstante, el desarollo del precodificador es totalmente distinto debido
a la diferente estructura en el śımbolo OFDM de doble longitud que se trabaja en
este caṕıtulo. Teniendo como referencia el procedimiento introducido en [vdBB09a], se
comienza por utilizar el vector fila ρ en (2.14) para definir la matriz

A =
(
ρ0,ρ1, . . . ,ρN

)T
, (5.17)

con dimensión (N+1) × (K+1), donde los supeŕındices {0, 1, . . . , N} en cada elemento
indican la operación de potencia aplicada individualmente en cada elemento de cada
vector. Para continuar, se definen dos matrices diagonales (K+1)× (K+1) como{

Φ1 = diag(ejφ1ρ0 , ejφ1ρ1 , · · · , ejφ1ρK )
Φ2 = diag(ejφ2ρ0 , ejφ2ρ1 , · · · , ejφ2ρK )

, (5.18)

para φ1 = 2π(1-υ) y φ2 = 2πυ como en (4.26). Luego, el vector

dK
′

i = (dKi ,d
K
i+1)T (5.19)

se redefine de una forma diferente a (4.3) tal que contiene los dos śımbolos OFDM que
son fusionados en el dominio de la frecuencia. Consecuentemente, si se hace uso de la
matriz D definida en (4.29) luego la matriz 2(N+1)× 2(K+1) definida por

B =

(
AΦ1 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) AΦ2

)
·D (5.20)

sirve para expresar la restricción en (5.16) por medio de la expresión matricial
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B · dK
′

i = 02(N+1)×1 (5.21)

con una expresión algebraica similar a (4.33). Esta restricción es válida para śımbolos
OFDM ligeramente distortionados en el dominio de la frecuencia. Un śımbolo distorsio-
nado se representa como en (4.34), donde el vector wi con 2(K+1) elementos identifica
el término de distorsión. A partir de esto, la matriz de precodificación se puede escribir
ahora como

G = I2(K+1) −BH(BBH)−1B, (5.22)

para proyectar el vector n odistorsionado dK
′

i sobre el espacio nulo de B (i.e., {x ∈
C2(K+1)|Bx = 02(N+1)×1}), produciendo el vector distorsionado d

K′
i = GdK

′
i .

5.2.2 Restricciones para Continuidad de Alto Órden

Una discusión considerando la concatenación de puntos para los instantes t = 1
2 Ts y

t = 3
2 Ts, impĺıcitamente introducida en (5.15) se presentó en el Caṕıtulo 4. Aquellos

resultados muestran que la continuidad no es estrictamente garantizada en los puntos
citados, aunque resultados de simulación indicaron un buen rendimiento en terminos de
densidad espectral de potencia (debido a la similitud de las interpolaciones en (5.10) y
su contraparte de doble longitud en (5.12)). Sin embargo, se reportó en [P02] que para
restricciones de continuidad considerando las derivadas de si(t) (es decir, restricciones
de continuidad no-mı́nimas de acuerdo con valores N > 0) el precodificador en la Sub-
sección 5.2.1 no produce las reducciones en la emsisión de potencia que son deseadas.
Este comportamiento se debe al hecho de que, aunque (5.5) se cumple para η = 1, las in-
terpolaciones de longitud simple y doble son similares en el dominio del tiempo, pero sus
diferencias son altamente significativas cuando se analizan sus derivadas. Por lo tanto,
la robustez del sistema se mejora si se definen adecuadamente algunas restricciones adi-
cionales, teniendo en cuenta las derivadas de la señal. En una forma similar al desarrollo
en el Caṕıtulo 4, se ha encontrado que la consideración de la primera derivada es sufi-
ciente para proveer un buen desempeño desde el punto de vista de la emisión de potencia
fuera de banda, independientemente de la especificación N establecida. Este resultado
nos permite mantener la ventaja de una baja distorsión según se argumentó previamente.
En este contexto, la siguiente matriz de restricciones con dimensión 2×2(K+1) se define:

B′ =

(
A′ΦK3 (IK+1, IK+1)

A′′ΦK
′

3 C′ECD′

)
, (5.23)

donde

C =

(
CSH(IK+1,

K
2 ) 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) CSH(IK+1,
K
2 )

)
, (5.24)

mientras que C′ y D′ se hallan definidas en (4.28) y (4.30), respectivamente. Para com-
pletar la definición se fija A′ = ρ y A′′ = (−(K+1), . . . ,K), y se definen dos matrices
diagonales:
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ΦK3 = diag(ejφ3k0 , ejφ3k1 , ..., ejφ3kK ) para φ3 = πK

K+1

ΦK
′

3 = diag(ejφ
′
3k0 , ejφ

′
3k1 , ..., ejφ

′
3k2K+1) para φ′3 = πK

2(K+1)

, (5.25)

con dimensiones (K+1) × (K+1) y 2(K+1) × 2(K+1), respectivamente. Finalmente,
todas las restricciones se pueden agrupar en

B′′ =

(
B
B′

)
, (5.26)

lo cual permite establecer el precodificador por medio de la expresión

G = I2(K+1) − (B′′)H(B′′(B′′)H)−1B′′. (5.27)

Una vez que se consigue el vector con precodificación d
K′
i . Tanto para el precodificador

en (5.27), como para el que se presenta en (5.22), este śımbolo de doble longitud debe
ser partido para alimentar el esquema de fusión de śımbolos (ver (5.2)).

El precodificador puede ser reformulado para el esquema de fusión de śımbolos con
ME de una manera similar.

Restricciones de Precodificación Espectral para SMME

Primeramente, es necesario redefinir algunas matrices. Se comienza por (5.20), esto es,

B = AΦ2 · (IK+1,−IK+1) . (5.28)

Luego, si ρ′ = {ρ′n} tiene entradas
{
− (K+1), . . . ,−1, 0, 1, . . . ,K

}
, es posible definir

una matriz (N+1)× 2(K+1) dada por

A′′′ =
(
ρ′

0
,ρ′

1
, . . . ,ρ′

N
)T

, (5.29)

que constituye una version extendida por filas de A′′. Por último, para permitir la matriz
de precodificación G dada en (5.27) y basada en B′′, se reformula (5.23) como

B′ =

A′ΦK3 (IK+1, IK+1)

A′′ΦK
′

3 C′ECD′

A′′′C′ECD′

 .

5.2.3 Magnitud del Vector de Error para el Esquema de Fusión de Śımbolos

De acuerdo con la expresión en (4.43), los niveles de distrosión se evaluan por medio de
la EVM. Entonces surge el resultado de que para el precodificador en (5.22) se obtiene

EVM(N=0) =

√
N + 1

K + 1
. (5.30)
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Esta fórmula representa una distorsión que es significativamente menor que la alcanzada
en [vdBB09a], dado que la cantidad de restricciones equivalentes que se han incluido en
el esquema de fusión de śımbolos es la mitad de las introducidas en aquella alternativa.
A partir de esta mejora es posible utilizar órdenes de modulación más elevados en la
etapa de modulación compleja.

Al mismo tiempo, dado que dos nuevas restricciones se agregan para el caso N > 0
que resulta en la matriz de precodificación dada en (5.27), la EVM resultante es

EVM(N>0) =

√
N + 2

K + 1
. (5.31)

Este resultado indica que la distorsión en el dominio de la frecuencia se incrementó;
no obstante, aún aśı se observa un valor significativamente menor que el reportado
en [vdBB09a].

Dado que los resultados en (5.30) y (5.31) son similares a los encontrados en (4.44)
y (4.45), respectivamente, los niveles de distorsión para cada subportadora se pueden
identificar correctamente mediante la Fig. 4.7. Se debe tener en cuenta que, aunque los
resultados en términos de EVM son similares en el Caṕıtulo 4 y en este caṕıtulo, la
estructura de la señal compuesta en el transmisor es esencialmente diferente y presenta
propiededas diferentes, aśı como un receptor con importantes diferencias.

Notar también que los resultados indicados en este caṕıtulo con respecto a la EVM
son también válidos para la configuración de fusión de śımbolos con ME.

5.3 Modelado del Canal y Operación del Receptor

Primeramente, el canal es modelado por medio de un filtro FIR, el cual permanece cons-
tante durante el periodo que abarca la transmisión de un śımbolo OFDM de extensión
convencional. Teniendo en mente que el sistema de fusión de śımbolos no debe afectar
el ancho de banda asignado al canal de comunicaciones, la representación de doble lon-
gitud que implica el esquema de fusión de śımbolos abarca dos estados (posiblemente)
distintos del canal. Luego, la siguiente representación es válida para i par:{

rCP
i = hi ∗ sK,CP

i + ni
rCP
i+1 = hi+1 ∗ sK,CS

i+1 + ni+1
, (5.32)

donde los coeficientes del canal (en el dominio del tiempo) para cada estado se agrupan en
los vectores hi y hi+1, cada uno con υ(K+1)+1 elementos. Una contribución AWGN es
considerada, y respresentada por ni y ni+1, respectivamente. Luego de que una extracción
del CP es realizada de la forma estándar en el receptor, los vectores ri y ri+1 son
producidos.

Si se hace un tratamiento del canal de una forma independiente para cada subporta-
dora, podemos establecer que los vectores recibidos, ahora en el dominio de la frecuencia,
se pueden escribir de la siguiente manera:
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ũK,+i = 1√

2
Hiu

K,+
i + nωi

ũK,−i = 1√
2

Hi+1Υ
−1uK,−i + nωi+1

(5.33)

para i par, donde Hi y Hi+1 son matrices diagonales (K+1)× (K+1) que contienen la
respuesta del canal en el dominio de la frecuencia, mientras que nωi y nωi+1 son representa-
ciones en el dominio de la frecuencia para los vectores de ruido. Con estos resultados
se puede esperar que la aplicación de técnicas de estimación de canal convencionales
presenten buenos resultados. En un paso siguiente, luego de la extracción del CP, el
procesamiento de transformada rápida de Fourier (FFT), y la ecualización en el dominio
de la frecuencia se realizan de la forma convencional. De esta manera el receptor obtiene
las variables {

ûK,+i = (Hi)
−1Fri ≈ uK,+i

ûK,−i = Υ(Hi+1)−1Fri+1 ≈ uK,−i
. (5.34)

Una vez más se observa que la aproximación en el lado derecho de las ecuaciones es
válida para casos donde el ruido puede ser despreciado. Es muy importante resaltar que
el efecto indicado por Υ se puede compensar transparentemente mediante un bloque
de estimación de canal basado en pilotos que es usual en un sistema de comunicaciones
OFDM . A partir de estas variables, una estimación ML se puede aplicar tratando
individualmente cada una de las 2K subportadoras3 de d̂

K
i = CSH

(
ûK,+i + ûK,−i ,−K

2

)
d̂
K
i+1 = CSH

(
ûK,+i − ûK,−i ,−K

2

) . (5.35)

En este punto se soberva que la única operación no-convencional en el receptor es aquella
indicada en (5.35). Por esto, es posible decir que la complejidad adicional que se maneja
en la estructura de fusión de śımbolos es principalmente inclúıda en el transmisor. Este
detalle nos orienta a suponer que en una estación base de un sistema inalámbrico la
aplicación de esta técnica presentaŕıa una buena opción.

5.3.1 Receptor para el Esquema de Fusión de Śımbolos con Extensión
Multi-śımbolo (ME)

En el caso del esquema de fusión de śımbolos con ME, se puede considerar que para el
modelo en (5.32) sólo la segunda fila es válida, la cual expresa rCP

i+1. La secuencia recibida
se completa con un vector denominado r̃i, y dado para i par. Entonces la operación en
el receptor se propone de la siguiente manera. Una vez que ri+1 es obtenida de rCP

i+1 por

medio de la extracción del prefijo ćıclico, se puede estimar el canal en Ĥi+1 ≈ Hi+1.

Para esto es posible aprovechar ˆ̃uK,−i = ΥFri+1, y luego calcular ûK,−i (ver (5.34)),
asumiendo que un patrón de pilotos adecuado se utilizó para la estimación del canal.
Con esta estimación se pueden hallar dos nuevos vectores que contienen la dispersión en
el dominio del tiempo. El primero de ellos es uno tal que contiene la dispersión de los

3 Recordar que en (5.1) se indica la relación entre di = {di,k} y dKi .
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Fig. 5.3. Densidad espectral de potencia para una transmisión convencional con śımbolos de longitud
simple y para una transmisión con fusión de śımbolos. Los marcadores rellenos indican el desempeño de
la técnica de fusión de śımbolos, mientras que los marcadores sin relleno muestran el rendimiento de los
esquemas previos en [vdBB09a].

últimos elementos de si hacia sCS
i+1, y es llamado zpost

i . El segundo vector representa la
dispersión dede sCS

i−1 hacia si, y es llamado zpre
i . Con estas definiciones, se puede pensar

que el receptor realiza el cálculo de ŝKi+1 = IFFT
(
ûK,−i ,K+1

)
, y a continuación se

conforma ŝK,CP
i por medio de una inserción de CP. Por su parte, la respuesta al impulso

del canal ĥi+1 se puede obtener a partir de su respuesta en frecuencia, Ĥi+1 antes
conseguida. Luego el vector de convolución con (1+2υ)(K+1) elementos identificado
por

yi = ĥi+1 ∗ ŝK,CP
i (5.36)

se utiliza para conformar los vectores
zpre
i = (yi,(1+υ)(K+1)+1, yi,(1+υ)(K+1)+2, . . . , yi,(1+2υ)(K+1)

0(1-υ)(K+1)×1)

zpost
i = (ri,0-yi,0, ri,1-yi,1, . . . , ri,υ(K+1)-1-yi,υ(K+1)-1

0(1-υ)(K+1)×1).

. (5.37)

Después de esto, ˆ̃uK,+i se puede estimar por medio de las las contribuciones dadas en

ˆ̃uK,+i = F(r̃i − zpre
i + zpost

i ). (5.38)

Una vez que Ĥi ≈ Hi es estimado a partir de los pilotos en ˆ̃uK,+i , se puede utilizar el

vector obtenido ûK,+i para alimentar una detección ML de la forma indicada en (5.35).
Claramente, el esquema de fusión de śımbolos con ME apunta a reducir la redundancia

en la señal transmitida. Sin embargo, luego se muestra que esta alternativa presenta un
comportamiento prometedor si es usada en canales variantes en el tiempo, donde el
concepto de cuasi-estacionariedad del canal no se aplica.
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5.4 Resultados de Simulación

En primer lugar, es imporante hacer algunos comentarios acerca de la PAPR. Resultados
de simulación confirmaron que el comportamiento de la técnica de fusión de śımbolos no
amplifica la PAPR de una transmisión dada, aunque se haya incrementado el largo de
la IFFT calculada por medio del esquema en análisis. Estas curvas se han omitido dado
que ellas no aportan nuevas conclusiones; no obstante, describe una de las principales
diferencias entre el esquema de śımbolos de doble longitud introducido en el Caṕıtulo 4,
y el esquema de fusión de śımbolos dado en este caṕıtulo.

5.4.1 Espectros de Potencia

La técnica de fusión de śımbolos se testeó a través de simulaciones numéricas intensivas,
que fueron realizadas para un sistema OFDM con K = 600 subportadoras que emplean
una modulación 16-QAM en cada una de ellas. El resto de los parámetros de configu-
ración y el método de estimación de la PSD siguen los valores fijados en [vdBB09b].
En la Fig. 5.3, el desempeño de este sistema OFDM convencional que es compatible
con el esquema de asignación de subportadoras en (2.10) (y está precodificado siguiendo
el procedimiento indicado en [vdBB09a]) se representa mediante ĺıneas de puntos. Adi-
cionalmente, se compara el esquema de fusión de śımbolos para mostrar su equivalencia
y se representa mediante ĺıneas entrecortadas. También se presenta el desempeño del
esquema de fusión de śımbolos con ME por medio de ĺıneas continuas.

Una brecha de reducción de ancho constante y aproximadamente igual a 3 [dB] se ob-
serva cuando se analiza el nivel de reducción de potencia fuera de banda para el esquema
de fusión de śımbolos. Esta franja se incrementa hasta valores cercanos a los 6 [dB] para
una configuración de fusión de śımbolos con ME cuando se utiliza precodificación es-
pectral. Puede notarse también que se incluyó una máscara LTE como referencia en la
Fig. 5.3. La franja de reducción que el esquema de fusión de śımbolos porvée (cuando
se compara en el sistema presentado en [vdBB09a]) permite alcanzar los requerimientos
de emisión fuera de banda para un ajuste N = 1, mientras que el procedimiento indi-
cado en [vdBB09a] requiere N = 2. Este caso ilustrativo muestra la forma en la cual
el esquema de fusión de śımbolos reduce las emisiones indeseadas, brindando al mismo
tiempo una señal de salida con menor distorsión (en comparación con otras alternativas).
En otras palabras, dada una máscara deseada, los esquemas de fusión de śımbolos per-
miten mitigar la emisión de potencia fuera de banda; esto permite al precodificador fijar
menores órdenes de continuidad, lo cual resulta en niveles de distorsión mejorados. Los
patrones de reducción que se observaron tienen una caracteŕıstica novedosa de alcanzar
una brecha de ancho constante. Este efecto reduce considerablemente la potencia de in-
terferencia que es inducida en el canal adyacente (ocupado por un sistema vecino), con
una importante disminución en la región cercana (pero externa) a los ĺımites de frecuen-
cia de la banda asignada a la señal del sistema en análisis. Notar que esta caracteŕıstica
es dif́ıcil de implementar en la práctica utilizando técnicas de filtrado convencional. La
importancia de este efecto cobra importancia al considerar que el canal adyacente podŕıa
tener una mayor jerarqúıa en el contexto de un sistema CR.



5.5 Conclusiones 68

5.4.2 Tasa de Error de Bits

En esta sección, primero se considera un canal AWGN, sumiendo que ni es un vector
de ruido Gaussiano con valores complejos, media cero, y matriz de covarianza σ2

nIK+1,
al tiempo que el la respuesta en frecuencia del canal se representa mediante Hi = IK+1.
Seguidamente, un canal selectivo en frecuencia se analiza mediante una representación
dada por una matriz diagonal Hi, que corresponde a un vector hi con υ(K+1)+1 ele-
mentos (i.e., un vector estocástico con media cero y varianza unidad en sus entradas
Gaussianas). De esta manera se simula un canal cuasi-estacionario. La Fig. 5.4 muestra
el desempeño observado en ambos casos. Un rendimiento equivalente se encuentra, desde
el punto de vista de la tasa de error de bits (BER, bit error rate), en presencia de un
canal AWGN en condiciones de baja Eb/N0, cuando se compara el esquema de fusión de
śımbolos con un esquema tradicional.

En el caso del canal con desvanecimiento Rayleigh, una ligera penalización se observa
cuando el sistema trabaja en régimen limitado por ruido. Sin embargo, se observa que
este efecto indeseable desaparece gradualmente a medida que la Eb/N0 se incrementa en
la comunicación.

El aspecto sobresaliente en estas comparaciones es que en ambos canales, es decir,
AWGN y Rayleigh, el esquema de fusión de śımbolos provée menores pisos de error, a
pesar de que esta comparación se realizó para condiciones de alta distorsión (dadas por
altos valores en N).

La configuración de fusión de śımbolos con ME se examinó en un canal con desvane-
cimiento Rayleigh que sigue el modelo de Jakes, con una frecuencia Doppler de 50 Hz
(i.e., una velocidad relativa entre transmisor y receptor cercana a los 40 km/h si se tiene
una frecuencia portadora de 2.6 GHz). Para lograr las curvas presentadas en la Fig. 5.5,
la duración del CS se fijó en 1.77 µs, y un perfil de canal constante con 16 coefcientes se
utilizó. La tasa de inserción de pilotos se fijó en ocho, y el método de estimación de canal
empleado fue el de mı́nimos cuadrados (LS, least-squared). Las ĺıneas entrecortadas in-
dican el rendimiento del sistema convencional con precodificación espectral de acuerdo
a la propuesta en [vdBB09a]. Las ĺıneas continuas muestran la robustez fuertemente
mejorada que el esquema de fusión de śımbolos con ME obtiene, alcanzando ganancias
de hasta 17 [dB] para un valor BER = 6.10−3 y modulación QPSK. Se espera que los
pisos de error encontrados se puedan mejorar mediante técnicas de estimación de canal
más avanzadas, y especialmente mediante la utilización de un codificador de canal que
es t́ıpico en cualquier sistema de comunicaciones y que no ha sido introducido en estas
simulaciones para reflejar con más claridad el rendimiento de las técnicas propuestas.

5.5 Conclusiones

El esquema de correlación entre pares de śımbolos OFDM con ı́ndices i e i+1, para i
par, que se ha introducido en el Caṕıtulo 4 ha mostrado un avance importante hacia
la reducción de la emisión fuera de banda. No obstante, presenta un deterioro de la
PAPR que es debido al incremento en la cantidad de puntos de la IFFT. Esto a su vez
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Fig. 5.4. Tasa de error de bits para una transmisión convencional con śımbolos de longitud simple
(ĺınea entrecortada) y para una transmisión con fusión de śımbolos (ĺınea continua). Se considera un
canal AWGN y un canal Rayleigh con desvanecimiento cuasi-estacionario en una paramatrización de
alta distorsión por precodificación dada por N = 3.

Fig. 5.5. Tasa de error de bits para una transmisión convencional con śımbolos de longitud simple
(ĺınea entrecortada) y para una transmisión con fusión de śımbolos y ME (ĺınea continua). Se consideran
modulaciones complejas QPSK y 16-QAM para un valor de distorsión apropiado, N = 0, y un canal que
sigue el modelo de Jakes.

puede interpretarse como una duplicación de las subportadoras (virtuales) que pueden
lograr un determinado pico en la señal ante una determinada combinación de sus fases.
En este caṕıtulo, la IFFT de doble longitud se aplica sobre un vector cuyos elementos
han sido llevados a un dominio tal que el resultado es equivalente al que producen
dos cálculos IFFT independientes. Por esto el deterioro en la PAPR no aparece y la
operación en el receptor se simplifica al encontrarse con una operación de suma y resta
como únicos cálculos adicionales. Ante este avance, seŕıa deseable llegar a una senñal
recibida totalmente compatible con la que se presenta en un transmisor estandar. Por
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su parte, no debe perderse de vista que el esquema presentado en este caṕıtulo presenta
un comportamiento muy interesante al utilizarse en canales variantes en el tiempo.



6

Señal OFDM con Interpolación Correlacionada

La generación de una señal de salida totalmente compatible con la que genera un trans-
misor OFDM convencional es considerada en este caṕıtulo [P01]. De esta manera, la
correlación que se introduce en los śımbolos queda restringida a ciertos vectores que se
utilizan para la generación de la señal interpolada. Aśı el receptor se independiza del
procesamiento desarrollado en este caṕıtulo, el cual queda efectivamente concentrado en
el lado transmisor.

6.1 Tercer Método de Correlación de Śımbolos

En esta sección se describe un tercer método de correlación entre pares de śımbolos
OFDM sucesivos que presenta, con respecto al método de śımbolos de doble longitud
dado en el Caṕıtulos 4 y el método de fusión de śımbolos dado en el Caṕıtulo 5, la
importante ventaja de poder ser decodificado mediante un receptor convencional.

El cálculo de una IFFT convenientemente rellenada con ceros (ZP) produce una señal
interpolada que se corresponde con una señal continua durante el periodo de análisis,
y que además presenta una continuidad circular que es producto del comportamiento
ciclo-estacionario de la transformada inversa de Fourier. A partir de esta observación, el
recurso de evitar las discontinuidades utilizando un procesamiento de IFFT conveniente,
cuando se genera la secuencia de śımbolos OFDM, surgió de acuerdo a los desarrollos
en los Caṕıtulos 4 y 5. Como se indicó previamente, el objetivo es aprovechar esta
propiedad para reducir la emisión de potencia fuera de banda en los sistemas basados
en OFDM [P01].

En la primera instancia de este desarrollo, se considera una señal OFDM que no
contiene CP, esto se hace fijando el valor υ = 0, de acuerdo con el modelo en el Caṕıtulo 2.
En esta situación, es válido tomar en consideración el punto de concatenación de entre
śımbolos suscesivos con ı́ndices i e i+1, para valores pares en i. Luego, este análisis se
basa en obtener una señal de tiempo discreto equivalente a la presentada en (2.9) para
si y si+1. Sin embargo, este par de śımbolos es conjuntamente obtenido desde un cálculo
IFFT único que utiliza una cantidad superior de puntos, más precisamente, el doble de
la cantidad convencional. Hasta aqúı, los conceptos son similares a los presentados en los
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dos últimos caṕıtulos. Sin embargo, las diferencias en los vectores que alimentan cada
cálculo IFFT provocan grandes diferencias en la operación del receptor. Para expresar
la señal generada en el transmisor con interpolación correlacionada, se comienza por
reescribir (2.12) de la forma

dKi = (di,0, . . . , di,K/2−1, 0, di,K/2, . . . , di,K−1)T, (6.1)

y (2.15) como en la expresión

uKi = CSH(dKi ,
K
2 ). (6.2)

Entonces es posible definir la correlación que es determińısticamente introducida por
medio de la expresión {

uK,+i = 1√
2
(uKi + uKi+1)

uK,−i = 1√
2

1
K+1FΨFH(uKi − uKi+1)

, (6.3)

donde Ψ se ajusta a la definición dada en (4.16) y F representa la matriz DFT con
(K+1) puntos según (2.13). Además se recurre a la matriz de entralazado por filas E
definida como en (5.9) para producir el vector

uK
′

i = E · (uK
′,+

i ,uK
′,−

i )T, (6.4)

el cual cuenta con 2(K+1) entradas. Notar que esta definición se puede comparar con
la que fue previamente dada en (5.6).

Con estas descripciones se verifica que

sK
′

i = (sKi , s
K
i+1)T = IFFT(uK

′
i , 2(K+1)). (6.5)

Esta igualdad fue presentada de una manera equivalente en (4.8) y (5.5). No obstante,
una importante diferencia con aquellos resultados es que en el caso de (6.5) los vectores
sKi y sKi+1 identifican śımbolos OFDM totalmente convencionales, de acuerdo con (2.16).

De acuerdo con los resultados en [P03] y [P02], es posible observar que las ecuaciones
previas son equivalentes a las que se obtienen para un sistema multi-portadora que
emplea 2K subportadoras con el esquema de asignación de subportadoras dado por (4.1),

K′ = {−(K + 1), . . . ,−2, 1, . . . ,K}, (6.6)

el cual una vez más se encuentra que presenta un rendimiento equivalente desde el punto
de vista de la densidad espectral de potencia, en comparación con el caso convencional
donde se encuentra K de acuerdo con (2.10).

6.1.1 Interpolación en los Śımbolos OFDM

Si ahora nos concentramos en la representación interpolada correspondiente, la expresión
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sηK
′

i = η IFFT
(
uηK

′

i , 2(K+1)η
)

(6.7)

se encuentra válida (notar que esta definición es similar a la expresada en (4.7) y (5.12)).

El śımbolo de doble longitud interpolado sηK
′

i en (6.7) se origina de uK
′

i dado en (6.4).

Entonces la expresión para uηK
′

i proviene de la aplicación de ZP de la manera tradicional
sobre el vector uK

′
i . Este procedimiento se introdujo en (4.6). Consecuentemente, el punto

de concatenación analizado (i.e., t = Ts) sigue una señal continua que reduce la emisión
de potencia fuera de banda. Dado que el śımbolo OFDM sK

′
i tiene una longitud doble, si

se asume que el ancho de banda del canal permanece inalterado (o equivalentemente, que
la tasa de muestreo en el receptor no se modifica) una vez más se obtiene que el intervalo
de transmisión de este śımbolo podŕıa abarcar dos estados (posiblemente diferentes) del
canal. Esto se debe a que el largo de un śımbolo OFDM convencional se determina de
acuerdo a las caracteŕısticas de estacionariedad del canal, tal cual se mencionó antes en
este texto. Mientras tanto, si un canal selectivo en frecuencia es tomado en cuenta, la
incersión de CP se hace necesaria para acomodar convenientemente la ISI; esto es, el
caso υ > 0 debe analizarse.

Dada la equivalencia que se muestra en la costrucción de vectores mostrada en (6.5),
se encuentra que es posible insertar prefijos para sKi y sKi+1 de la forma convencional.
Sin embargo, aunque la inserción de un prefijo en sKi no afecta las caracteŕısticas del
esquema de correlación interpolada, la inserción de un prefijo delante de sKi+1 efectiva-

mente altera el comportamiento de continuidad que fue alcanzado en sηK
′

i . Para evitar
este inconveniente, nuevamente se define un CS que es anexado a sKi+1. No obstante, una
dificultad adicional aparece al tener en cuenta que la interpolación de doble longitud (en

sηK
′

i ). Dado que ambas extensiones, el CP y el CS deben ser secuencias extráıdas de los
śımbolos de longitud simple (i.e., sKi y sKi+1 ) para no introducir nuevas discontinuidades,

es posible notar que una extensión extráıda de sηK
′

i implica la concatenación de señales
que no presentan una continuidad garantizada. Para superar esta dificultad, se considera
la diferencia de interpolación introducida en [P04] (ver Fig. 4.6). Es posible ver que en
los instantes de tiempo cercanos a t = 1

2Ts y t = 3
2Ts, ambas interpolaciones son simi-

lares. Esto es, las interpolaciones de longitud simple dadas por sηKi y sηKi+1 según (2.18), y

la interpolación de longitud doble dada por sηK
′

i en (6.7) son similares en esta reǵıon de
la variable t. Con estos resultados, se tiene en cuenta un mecanismo de composición de
la señal de salida que, en virtud de la nomenclatura utilizada, es equivalente al mostrado
en la Fig. 5.1. De esta manera se expresa la señal de salida de la forma
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Fig. 6.1. Diagrama de bloques del transmisor OFDM propuesto. El bloque de correlación realiza el
procesamiento de śımbolos en pares. La precofidicación espectral se aplica para obtener una mejora
adicional en el desempeño de la conformación espectral.

sCI
i =

(
sηKi+1,(1-υ)(K+1)η, s

ηK
i+1,(1-υ)(K+1)η+1,

sηKi+1,(1-υ)(K+1)η+2, . . . , s
ηK
i+1,(K+1)η-1,

sηKi+1,0, s
ηK
i+1,1, . . . , s

ηK
i+1,1/2Kη-1,

sηK
′

i,1/2Kη, s
ηK′
i,1/2Kη+1, . . . , s

ηK′
i,3/2(K+1)η-1,

sηKi,1/2Kη, s
ηK
i,1/2Kη+1, . . . , s

ηK
i,(K+1)η-1,

sηKi,0 , s
ηK
i,1 , . . . , s

ηK
i,υ(K+1)η-1

)T

. (6.8)

El acrónimo en el supeŕındice hace referencia a la denominación de śımbolo OFDM
con interpolación correlaccionada. En esta construcción, un par extensiones ćıclicas se
encuentran incluidas para manejar la dispersión del canal en el dominio del tiempo.
Estas pueden identificarse en la primera y en la quinta ĺınea de (6.8). Más adelante
en este texto se discute el efecto que estas modificaciones provocan en la operación
de un receptor OFDM convencional. Es importante aclarar que al hacer referencia a los
receptores convencionales, se tienen en cuenta los receptores ya existentes en el mercado,
operando de acuerdo a los diferentes estándares actuales.

Por su parte, un diagrama de bloques del transmisor propuesto se presenta en la
Fig. 6.1.

Un aspecto importante con respecto a la comparación de los tres métodos de corre-
lación que se han propuesto hasta aqúı es que, aunque los vectores que conforman la
señal sSM

i dada en (5.13) y la señal sCI
i introducida en (6.8) son nominalmente iguales,

cada uno responde a una estructura de correlación determińıstica diferente. Mientras

tanto, las diferencias con la señal sηK
′,DL

i establecida en (4.22) son más evidentes. No
obstante, una comparación más detallada se presenta mas adelante.

En la siguiente sección, una propuesta complementaria, que se basa en precodificación
espectral, se detalla con el objetivo de mejorar aún más la emisión de potencia fuera de
banda.
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6.2 Precodificación Espectral

De acuerdo con los resultados presentados en los dos caṕıtulos anteriores, se verifica que
los desarrollos previos favorecen una mejora en el rendimiento en términos de emisión
de potencia fuera de banda. Este beneficio aparece debido a un mecanismo que evita
las discontinuidades entre śımbolos OFDM consecutivos, para ı́ndices i e i+1, dado i
par. Después de esto, el interés se traslada al resto de los puntos de concatenación de
la secuencia de śımbolos OFDM. Esto significa que se desea una transición sin discon-
tinuidades para los pares de śımbolos con ı́ndices pertenecientes a (i, i+1) en los casos
en que i es impar. Esto corresponde a los instantes de unión en el dominio del tiempo
de los sucesivos śımbolos OFDM de doble longitud que genera el procesamiento descrito
en este caṕıtulo.

Tomando en cuenta esta particularidad, en esta etapa se desarrolla un esquema de
precodificación para evitar estas discontinuidades que posiblmente aparezcan en la señal
de salida. Sin embargo, es importante resaltar que la aplicación de la interpolación co-
rrelacionada puede mejorar el desempeño de muchas otras propuestas para optimización
de sistemas que se encuentran en la literatura. El beneficio se espera que provenga del
mayor número de grados de libertad que se observa en este método, recurriendo al con-
cepto de subportadoras virtuales. Por lo tanto, este método provée un marco de trabajo
general que puede ser aplicado para otros propósitos, más allá de la reducción de potencia
emitida fuera de banda según se considera en esta sección.

Este desarrollo sigue un razonamiento similar al presentado en [vdBB09b] y [vdBB09a].
Se plantean restricciones considerando que exista una señal continua en la concatenación
de dos śımbolos OFDM con ı́ndices i e i+1 para i impar. Cuando la señal y sus primeras
N derivadas se toman en cuenta, el objetivo es verificar

dn

dtn
si(t)

∣∣∣∣
t=−Tg

=
dn

dtn
si+1(t)

∣∣∣∣
t=Tg

(6.9)

para n = 0, . . . , N . Esta ecuación ha sido introducida previamente en (4.23) y (5.16).
Luego, se puede diseñar un precodificador para este propósito recurriendo a una trans-
formación lineal no inyectiva que, no obstante, permite una decodificación convencional
y una rendimiento aceptable en términos de tasa de error. Para expresar las restricciones
necesarias en forma matricial, se utiliza el vector fila ρ introducido en (2.14) y la matriz
con dimensión (N+1)× (K+1) dada en (5.17), es decir,

A =
(
ρ0,ρ1, . . . ,ρN

)T
, (6.10)

donde los supeŕındices {0, 1, . . . , N} en los elementos indican la operación de potencia
aplicada en un sentido elemento a elemento (escalar por escalar). Después de esto, se
utilizan las dos matrices diagonales Φ1 y Φ2 establecidas en (4.26), dados φ1 = 2π(1−υ)
y φ2 = 2πυ. El vector

vi = (uKi ,u
K
i+1)T (6.11)

agrupa dos śımbolos OFDM de longitud simple, circularmente desplazados en el dominio
de la frecuencia, y se define para valores pares en i. La definición de vi en (6.11) es similar
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a la que se presenta en (4.3) y (5.19). Sin embargo, las diferencias que se encuentran en la
conformación de cada vector dan lugar a tres diferentes operaciones en el lado receptor.
Esto se debe a tres métodos de correlación diferentes en cada una de los vectores de cada
ecuación.

A partir de (6.11) se establece que, si se considera la matriz D de acuerdo con la
definición que se presentó en (4.29), luego la matriz 2(N+1)× 2(K+1) definida por

B =

(
AΦ1 0(K+1)×(K+1)

0(K+1)×(K+1) AΦ2

)
·D (6.12)

puede expresar la restricción dada en (6.9) por medio de la operación

B · vi = 02(N+1)×1. (6.13)

Resulta de interés comparar (6.13) con (5.21) ya que, si bien la definición para B es
idéntica en (6.12) y (5.20), los vectores de doble longitud que se referencian son diferentes.

En (6.13) se utiliza vi, mientras que en (5.21) se referencia a d
K′
i . Por su parte, las

diferencias con (4.32) son más fácilmente notables.
Notar que la restricción en (6.12) se cumple para pares de śımbolos OFDM lige-

ramente distorsionados en el dominio de la frecuencia. El vector distorsionado que se
obtiene se representa por

vi = vi + wi, (6.14)

donde el vector wi con 2(K+1) elementos identifica la componente de distorsión
(c.f. (4.36)). De esta manera, la matriz de precodificación se escribe como

G = I2(K+1) −BH(BBH)−1B, (6.15)

de acuerdo con los desarrollos previos. Esta matriz se utiliza para proyectar el vector no
distorsionado vi sobre el espacio nulo de B, es decir,

{x ∈ C2(K+1)|Bx = 02(N+1)×1}, (6.16)

lo cual produce el vector distorsionado

vi = Gvi. (6.17)

6.2.1 Restricciones de Continuidad de Alto Orden

La expresión dada para sCI
i en (6.8) se obtiene reemplazando dos fracciones de la señal

sηK
′

i por las fracciones adecuadas de sηKi y sηKi+1. Dado que las interpolaciones en sηKi
y sηKi+1 no son iguales a las interpolaciones en sηK

′

i (aunque pueden presentar una alta

similitud) la concatenación de las fracciones escogidas de sηKi y sηKi+1 con la fracción

tomada de sηK
′

i no exhibe una continuidad que pueda ser garantizada estrictamente en
t = 1

2Ts y t = 3
2Ts. Debido a las similitudes mencionadas antes, las discontinuidades
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que se encuentran no tienen una gran magnitud. Por esto, se ha observado que la es-
pecificación de órdenes de continuidad mayores que cero en el diseño del precodificador
(i.e., N > 0 con respecto a los instantes mencionados) no son necesarias para mantener
este comportamiento no deseado bajo control. Esta caracteŕıstica se puede capitalizar
en el precodificador definiendo un solo un par de restricciones adicionales para los ins-
tantes t =

{
1
2Ts,

3
2Ts
}

. Esto se debe también a la igualdad planteada en la expresión
en (6.5); apoyados por esta igualdad, la nueva especificación de continuidad puede omi-
tirse también para n = 0. Resultados de simulación también justifican la observación
de que, debido a las similitudes en las interpolaciones, las restricciones adicionales es-
tablecidas para t =

{
1
2Ts,

3
2Ts
}

sólo necesitan ser fijadas para n = 1 sin tener en cuenta
el valor N objetivo. Esto es, enfocándonos solamente en la restricción para la primera
derivada, es posible controlar completamente la emisión de potencia fuera de banda que
se genera en estos instantes de tiempo (independientemente de que se hayan seleccionado
órdenes de continuidad más altos para el precodificador completo). Esta simplificación
posibilita reducir la distorsión en el dominio de la frecuencia, aśı como también reducir la
complejidad del cálculo de la matriz de precodificación G. No obstante, según se planteó
en los Caṕıtulos 4 y 5, en este estudio se prevé que este procesamiento de cálculo de G
podŕıa realizarse fuera de ĺınea.

En este contexto, se toman las definiciones para C según (5.24), C′ según (4.28) y D′

de acuerdo con lo establecido en (4.30). Una nueva definición de las matrices diagonales{
Φ3 = diag(ejφ3k0 , ejφ3k1 , . . . , ejφ3kK )
Φ4 = diag(ejφ4k0 , ejφ4k1 , . . . , ejφ4k2K+1)

, (6.18)

se hace teniendo en cuenta los ángulos φ3 = πK
K+1 y φ4 = πK

2(K+1) . Luego se expresan
algunas matrices adicionales para controlar las interpolaciones de doble longitud y simple
longitud, esto es, A′ = ρ′ en concordancia con (4.24) y A′′ = ρ′′ de acuerdo con (4.38).
Con estas definiciones se establecen dos nuevas matrices de restricciones de acuerdo a{

B′ = (A′Φ3,0(K+1)×(K+1))

B′′ = A′′Φ4C
′ED′DC

. (6.19)

Finalmente, la matriz de precodificación se puede calcular agrupando todas las restric-
ciones desarrolladas como en

B = (B,B′,B′′)T; (6.20)

de esta manera, la matriz de proyección y codificación resulta en

G = I2(K+1) −B
H

(BB
H

)−1B. (6.21)

6.2.2 Evaluación de la Distorsión

La evaluación de esta técnica considera que la decodificación se realiza en un receptor
OFDM convencional tal como los encontrados en sistemas comerciales. A partir de re-
sultados de simulación, se muestra que un filtro en la etapa de salida no es requerido
para mantener las emisiones de potencia confinadas dentro de una determinada máscara
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predefinida (notar que esta es la ventaja principal en todas las técnicas de innovación de
esta Tesis). Sin embargo, el precio a pagar en virtud de la operación de precodificación
que ha sido introducida, es una ligera distorsión en el dominio de la frecuencia. Para
evaluar este fenómeno de una manera cuantitativa, los niveles de distorsión observados
se tratan nuevamente utilizando la EVM medida con respecto al vector vi dado en (6.11)
y al vector con distorsión vi establecido en (6.14),

EVM =

√
E {‖vi − vi‖2}
E {‖vi‖2}

. (6.22)

Es importante notar que para el precodificador indicado en (6.15), la expresión de la
EVM se reduce a

EVM(N=0) =

√
N + 1

K + 1
. (6.23)

Como antes, este valor presenta una distorsión significativamente reducida en com-
paración con la que se alcanza en [vdBB09a], dado que la cantidad de restricciones
equivalentes en el precodificador para interpolación correlacionada es la mitad de la can-
tidad necesaria en los tratamientos previamente existentes en la literatura. Esta mejora
posibilita el uso de esquemas de modulación compleja de más alto órden, con un corres-
pondiente incremento en la tasa de transferencia que el sistema provée.

Análogamente, dado que en (6.21) se han introducido dos nuevas restricciones para
el caso en que la configuración objetivo satisface N > 0, la expresión para la EVM se
transforma en

EVM(N>0) =

√
N + 2

K + 1
. (6.24)

Este resultado indica que la distorsión se ha aumentado (en comparación con (6.23)); no
obstante, se soporta una valor significativamente menor que el reportado por el trabajo
en [vdBB09a]. En el caso de la interpolación basada en correlación es válido recurrir
a la Fig. 4.7 para interpretar la reducción en la EVM que se alcanza por medio de la
interpolación basada en correlación. La reducción de esta métrica ha sido un aspecto
motivador de este trabajo, que hasta aqúı se ha alcanzado mediante tres aproximaciones
diferentes, explicadas en los últimos tres caṕıtulos. La técnica de interpolación basada
en correlación se destaca de entre ellas por mostrar una operación del receptor que es
totalmente equivalente con la de un receptor convencional.

6.3 Operación del Receptor

La señal sCI
i obtenida en (6.8) conlleva una diferencia fundamental cuando se compara

con la que se obtiene en una transmisión OFDM convencional: la conformación de la
señal sCI

i se ajusta a un esquema que inserta un CP antes de sKi , y anexa un CS después
de sKi+1 (donde i toma valores enteros y pares). En este punto, es importante recalcar tres
observaciones. La primera se relaciona con el procesamiento introducido para generar
la señal sCI

i , el cual es realizado ı́ntegramente en el transmisor. La segunda surge de
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considerar que este procesamiento es transparente para el receptor, asumiendo una tasa
de muestreo que no necesita modificación y una temporización sin modificaciones. La
tercera observación es que el receptor debe realizar extracción de CP y de CS, tratando
la secuencia de śımbolos OFDM recibida (que contiene śımbolos de doble longitud) de
la misma manera que una secuencia que tuviera śımbolos de longitud simple. Alternati-
vamente, nos podemos enfocar en la operación del receptor y analizar que para una tasa
de muestreo mı́nima, el vector

sCI-MS
i = (sCI

i,0, s
CI
i,η−1, . . . , s

CI
i,2(1+υ)(K+1)η−η−1)T, (6.25)

se obtiene de sCI
i . Luego, se divide este vector en dos partes de igual longitud

sCI-MS
i = (sCI-MS,1

i , sCI-MS,2
i )T. (6.26)

Notar que sCI-MS,1
i y sCI-MS,2

i se reducen a sKi y sKi+1 si se aplica extracción de CP y
de CS, respectivamente. Sin embargo, si solamente se practica una extracción de CP en
ambas secuencias, sCI-MS,1

i se transforma en sKi , mientras que sCI-MS,2
i se convierte en

sΥ
i+1 =

1

2(K + 1)
FH(Υ−1uKi+1), (6.27)

donde
Υ = diag

(
e−j2πυ0, e−j2πυ1, . . . , e−j2πυK

)
, (6.28)

de acuerdo con (4.49). Un resultado importante emerge de la expresión previa: la ex-
tracción del CP en los śımbolos (de lognitud simple) con un CS anexado produce una
distorsión en el dominio de la frecuencia, la cual puede ser interpretada como una rotación
en la fase de cada subportadora. Consecuentemente, si esta distorsión es tomada como
parte del efecto del canal inalámbrico, se conluye que esta distorsión es compensada por
el ecualizador de un receptor convencional. Este importante resultado justifica el uso de
la técnica descrita en este caṕıtulo en un sistema con receptores convencionales.

Se advierte que, aunque el tratamiento del canal se ha omitido en esta sección en
busca de una explicación más clara, el modelado del canal y la operación del receptor se
mantienen en concordancia con el análisis dado en la Sección 2.3.

6.4 Resultados de Simulación

El sistema planteado en este caṕıtulo se evalúa mediante la ayuda de simulaciones
numéricas. El primer análisis utiliza una configuración con K = 600 subportadoras,
asignando a cada una de ellas una fracción equitativa de la potencia de transmisión
total, fijada en 46 [dBm], mientras se utiliza modulación 16-QAM. Los parámetros de
temporización se fijan en Ts = 1

15 [ms] y Tg = 9
128Ts. Todas estas definiciones se dan en

concordancia con las especificaciones en [LTE12]. La transmisión OFDM se implementa
mediante dos maneras. Por un lado, se utiliza el método tradicional basado en śımbolos
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Fig. 6.2. Densidad espectral de potencia. Los marcadores con relleno undican el desempeño para un
sistema con interpolación correlacionada, mientras que los marcadores sin relleno muestran el compor-
tamiento de los esquemas previamente presentados en [vdBB09a].

Fig. 6.3. Valor medio de la franja de reducción observada para diferentes configuraciones con respecto
a la cantidad de subportadoras y el órden del precodificador (i.e., N).

de longitud simple, y por otro lado, se utiliza la técnica descrita en este caṕıtulo y deno-
minada interpolación correlacionada (la cual se basa en śımbolos de longitud duplicada).
Los espectros de potencia se estiman por medio del método de los periodigramas prome-
diados de Welch, con una ventana de tipo Hanning de 8192 muestras y una superposición
de 1024 muestras, para un interalo de observación de 1 [s].

La PSD para cada órden de continuidad se muestra en la Fig. 6.2. Estos resultados
indican una reducción en la potencia fuera de banda, que obtiene una franja de reducción
constante en el área de canales adyacentes, cuando se compara con las emisiones de un
sistema convencional. Es importante resaltar que este comportamiento se presenta para
ambos casos: el que surge de no utilizar precodificación espectral y el que se obtiene
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Fig. 6.4. Tasa de error de śımbolos para una transmisión convencional con śımbolos de longitud
simple (linea entrecortada) y para la transmisión con interpolación correlacionada que se describe en este
caṕıtulo (ĺınea continua). Ambos canales: AWGN y con desvanecimiento Rayleigh cuasi-estacionario se
consideran para varias configuraciones de distorsión (dependientes del órden del precodificador).

utilizando la precodificación presentada para ı́ndices N = {0, 1, 2, 3, 4}. Se observa que,
a 5 [MHz] de la frecuencia central de la banda asignada, los requerimientos en la máscara
de potencia para transmisiones OFDM con śımbolos de longitud simple se verifican para
un órden de continuidad N = 2. Por otro lado, cuando se implementa una tranmisión
basada en śımbolos de doble longitud, los requerimientos en la máscara son satisfechos
con un órden de continuidad unitario, es decir N = 1. Este análisis muestra que la técnica
presentada en este caṕıtulo reduce la emisión de potencia fuera de banda al tiempo que
introduce una menor distorsión (ver Fig. 4.7).

La reducción en la emisiones de potencia fuera de banda que se obtienen por medio del
uso de la interpolación correlaccionada presenta una brecha de ancho constante. Esto
resulta en una significativa reducción de la potencia fuera de banda para frecuencias
cercanas a los ĺımites de la banda deseada, pero exteriores a ella. Este comportamiento es
dif́ıcil de lograr mediante filtrado convencional (máxime si se requiere una baja distorsión
dentro de la banda asignada).

En este contexto, se analiza el ancho de la brecha de reducción que se observa en
diferentes configuraciones con respecto a la cantidad de subportadoras y el órden de
continuidad seleccionado. Esta relación se presenta en la Fig. 6.3, donde los valores de
ancho en cada una de las brechas se hallan cercanos a los 3 [dB] en la mayoŕıa de los
casos. Se advierte que una franja más estrecha se observa cuando el precodificador se
ajusta para altos valores de continuidad, dada una cantidad de subportadores baja. Por
ejemplo, este empobrecimiento en el ancho de la franja de reducción se ve para N = 4 y
K = 300.
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El comportamiento de las técnicas evaluadas han sido también estudiadas con res-
pecto a la SER, en presencia de canales AWGN y con desvanecimiento Rayleigh. El
primer caso es analizado asumiendo que se utiliza un vector complejo de ruido Gaussiano
con media nula con matriz de covarianza σ2

nIK+1, y un canal con respuesta en frecuencia
dada por Hi = IK+1. En el segundo caso, un canal con desvanecimiento selectivo en
frecuencia se representa por medio de la utilización de una matriz diagonal con valores
complejos Hi, que se corresponde con un vector hi con υ(K+1)+1 elementos; es decir,
un vector estocástico con elementos Gaussianos complejos con varianza unitaria y media
nula. En la Fig. 6.4 se muestra la SER que es obtenida para K = 600 en dos condiciones,
la transmisión con śımbolos de longitud simple y la transmisión equivalente a śımbolos
de doble longitud que produce la técnica de interpolación correlacionada, tanto para
esquemas que utilizan precodificación espectral como para esquemas que no la aplican.
En todos los casos, un receptor convencional es utilizado para decodificar los śımbolos
recibidos. La degradación introducida por la precodificación es principalmente reflejada
por los pisos de error que se observan. No obstante, es evidente que el esquema que utiliza
interpolación basada en correlación introduce una menor distorsión que se muestra tanto
en el canal AWGN como el canal Rayleigh. Esto posibilita la utilización de modulaciones
complejas de más alto órden en cada subportadora, mejorando la eficiencia de ancho de
banda del sistema.

Para finalizar, es interesante mencionar que la PAPR del sistema no se ve afectada
cuando se utiliza la interpolación basada en correlación que se discute. Esto se debe a
que el cálculo de la IFFT con doble cantidad de puntos (doble longitud) es aplicado sobre
un vector que es previamente correlacionado en el dominio de la frecuencia (ver (6.4)).
De esta manera, la PAPR obtenida es quivalente a la que se observa cuando se analizan
dos śımbolos independientes de longitud simple. Luego la cantidad de subportadoras que
pueden ser sumadas (en fase) para producir un pico es solamente K, en lugar de 2K.
Resultados de simulación numérica fueron utilizados para justificar esta interpretación;
sin embargo, estos no se incluyen en esta Tesis dado que no proveen aportes significativos
sobre el tema principal de este estudio.

6.5 Conclusiones

En este caṕıtulo se dió un paso más analizando las maneras de correlacionar un par
de śımbolos OFDM con ı́ndices i e i+1 cuando se consideran valores enteros y pares
en i. El resultado fue encontrar una relación que permite una interpolación (óptima)
basada en la IFFT que permite mejorar la continuidad de la secuencia que conforma
la señal de salida. Al igual que en los dos caṕıtulo anteriores, un cuidadoso análisis
de la conformación de la señal de salida posibilitó la utilización de extensiones ćıclicas
que imitan el beneficio del CP clásico. De esta manera, se ha probado que un receptor
totalmente convencional puede demodular (decodificar) adecuadamente las señales de
doble longitud que obtenga un transmisor basado en el método desarrollado en este
caṕıtulo. Un esquema de precodificación espectral ha sido desarrollado para mostrar
que los beneficios de una mayor cantidad de subportadoras (virtuales, o equivalentes)
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permiten reducir la distorsión al mismo tiempo que la emisión de potencia fuera de
banda.



7

Conclusiones

7.1 Introducción

El proyecto de investigación Doctoral que motivó la presente Tesis se dedicó a analizar
el efecto de las discontinuidades en señales que responden al concepto de multiplexación
por división en frecuencias ortogonales (OFDM, orthogonal frequency division multi-
plexing), con respecto a la emisión de potencia fuera de banda. Asimismo, se abordó el
diseño de esquemas de transmisión basados en un preprocesamiento en el dominio de la
frecuencia que permite mejorar el desempeño en términos de emisiones fuera de banda.
Estos aportes consiguen una mayor reducción de la potencia indeseada, al tiempo que
se consiguen sin afectar la tasa de transmisión o el ancho de banda.

De esta manera se obtiene una aproximación conveniente hacia la utilización de
señales OFDM en ambientes con rápida (y eficiente) reconfiguración, tales como los
que se prevén dentro del paradigma de la radio cognitiva (CR, cognitive radio), posible-
mente montada sobre dispositivos basados en radio definida por software (SDR, software-
defined radio).

7.2 Conclusiones sobre las Preguntas de Investigación

La pregunta de investigación general que fue establecida al iniciar el proyecto de inves-
tigación Doctoral es

¿Cómo diseñar esquemas de generación de la señal de transmisión que presenten un
menor contenido de enerǵıa fuera de la banda espectral deseada para la comunicación?.

Como respuesta a esta incertidumbre se puede aportar que un procesamiento total-
mente digital para la generación de la señal de salida en el transmisor es conveniente
si se desea un dispositivo con reconfigurabilidad de altas prestaciones. Con respecto a
conseguir un buen desempeño, se indica que una interpolación basada en la transfor-
mada discreta de Fourier (DFT, discrete Fourier transform) es ventajosa teniendo en
cuenta los eficientes algoritmos de la transformada rápida de Fourier (FFT, fast Fourier
transform). Además, el uso de la FFT permite seguir de cerca un modelo de tiempo con-
tinuo de acuerdo con la idea de sumar subportadoras independientes pero sincronizadas
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para lograr la señal de salida. Esta interpolación permite evitar algunas de las discon-
tinuidades que existen en una señal OFDM convencional. Para lograr este objetivo, se
plantea que es posible procesar conjuntamente varios śımbolos OFDM si se recurre a
una conformación vectorial apropiada de la señal de salida. En esta conformación, el
objetivo es preservar la simplicidad en la decodificación que es lograda mediante exten-
siones tales como la del prefijo ćıclico (CP, cyclic prefix ). No obstante, el uso de CP no
siempre es beneficioso si se utilizan las técnicas de generación de señal que se plantean en
esta Tesis. Para subsanar esta dificultad, la introducción de un sufijo ćıclico (CS, cyclic
suffix ) representa una alternativa útil que permite lograr el objetivo de continuidad.

Tomando en consideración la posibilidad de introducir nuevos grados de libertad en
el procesamiento básico de un sistema OFDM , el cual está representado por la FFT, la
siguiente pregunta hab́ıa sido establecida:

¿Cuál seŕıa la efectividad de un incremento en los grados de libertad del sistema para
lograr una mejora en la interpolación de la señal de salida del transmisor?.

La investigación en esta dirección ha obtenido dos conclusiones. Por un lado, los
grados de libertad adicionales permiten que el cálculo de la transformada rápida de
Fourier inversa (IFFT, inverse fast Fourier transform), que se utiliza para generar la
señal de salida del transmisor, emplee una cantidad de puntos mayor. De esta forma, la
interpolación que se obtiene mediante la IFFT reduce la cantidad de discontinuidades.
Entonces es posible establecer que la interpolación que produce una IFFT única para
un intervalo de tiempo determinado, presenta mejores caracteŕısticas que la que inter-
polación proveniente de dos cálculos independientes de la IFFT para producir la señal
en el mismo intervalo. Se resalta que para alimentar el bloque de cálculo de la IFFT
según los métodos propuestos se utiliza un vector que proviene de la correlación de los
śımbolos originales, en el dominio de la frecuencia. Este vector contiene las denominadas
subportadoras virtuales. Por otro lado, se indica que la presencia de una mayor cantidad
de subportadoras (las subportadoras virtuales) permite enriquecer el desempeño de otras
técnicas de mejoramiento de sistemas OFDM; en particular, este efecto ha sido evaluado
con respecto a la precodificación espectral y se observa una reducción adicional en la
emisión de potencia fuera de banda, lograda por medio de una menor distorsión.

La forma de aplicación de los conceptos descritos en los párrafos anteriores ha sido
estudiada en el contexto de la siguiente pregunta de investigación:

¿Cuál es el intercambio que puede existir entre complejidad en el procesamiento y
efectividad en el control de la potencia fuera de banda?.

Consecuentemente, en el desarrollo de este proyecto de investigación Doctoral se han
establecido tres métodos de correlación en el dominio de la frecuencia; es decir, tres for-
mas (algebráicamente) distintas de establecer el preprocesamiento. Estas técnicas fueron
denominadas: generación de la señal OFDM con śımbolos de doble longitud, método de
fusión de śımbolos, y generación de la señal OFDM con interpolación basada en corre-
lación. De este modo se puede concluir que son posibles al menos tres técnicas de corre-
lación en el dominio de la frecuencia. Se observa que estas tres técnicas tienen un costo
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computacional similar en el lado transmisor. Esto es, la cantidad de vectores de salida de
bloques FFT es la misma en los tres casos; por su parte, el esquema de composición de la
señal de salida presenta patrones similares en las tres aproximaciones. Contrariamente,
en el lado receptor cada técnica presenta una complejidad sustancialmente diferente. En
este sentido, es incluso posible eliminar totalmente el procesamiento adicional en el lado
receptor. Mientras tanto, se observa que en los tres esquemas de correlación se obtiene
un desempeño espectral equivalente. A su vez, un importante intercambio entre com-
plejidad y desempeño se puede observar en el caso de utilizar extensión multiśımbolo
(ME, multisymbol extension) dentro del esquema de fusión de śımbolos. En este caso se
observa que, tanto la eficiencia espectral como los niveles de potencia fuera de banda, y
también la tasa de error en el caso de canales variantes en el tiempo, son fuertemente
mejoradas. Sin embargo, el precio pagado por este beneficio es una complejidad que se
presenta principalmente en el lado receptor.

7.3 Comparación de los Métodos de Preprocesamiento Propuestos

Se destaca que esta propuesta de preprocesamiento en el dominio de la frecuencia rep-
resenta un método de refinamiento de la densidad espectral de potencia de la señal de
salida. Este preprocesamiento permite evitar el filtrado, muchas veces analógico, en las
últimas etapas de un transmisor convencional. Sin embargo, la adecuación de la señal
con respecto a las máscaras de emisión, se logra mediante un tratamiento en el dominio
digital que inherentemente conlleva un incremento en la complejidad del transmisor. Por
este motivo, los tres métodos de correlación tratados incrementan el procesamiento en el
lado transmisor. No obstante, estos niveles de complejidad adicionales son moderados,
de acuerdo con la tecnoloǵıa de integración de circuitos actual. Correspondientemente,
la complejidad necesaria para la decodificación en el lado receptor es importante para
el caso de la transmisión con śımbolos de doble longitud; para el caso del esquema de
fusión de śımbolos, el procesamiento adicional es sumamente reducido; mientras que para
el caso de interpolación basada en correlación se encuentra que no es necesario agregar
procesamiento en el lado receptor, con respecto al disponible en un receptor estándar.

El efecto de las técnicas de correlación propuestas sobre los valores de relación de
potencia pico a potencia promedio (PAPR, peak-to-average power ratio) es negativo sólo
en el caso de la utilización de un esquema con śımbolos de doble longitud. Por su parte,
para el método de fusión de śımbolos, aśı como para el esquema de generación de la
señal OFDM con interpolación basada en correlación, se demuestra que no existe la
posibilidad de que una mayor cantidad de subportadoras contribuya a la existencia de
picos de amplitud elevada, y por esto la PAPR no se incrementa.

De acuerdo con las motivaciones de partida, en ninguno de los tres esquemas de
procesamiento tratados se plantea un incremento del ancho de banda para lograr el
funcionamiento deseado; y tampoco se recurre a utilización parcial del ancho de banda
disponible, lo cual reduciŕıa la tasa de transferencia de información. Por el contrario, en
el caso del método de fusión de śımbolos con ME, se plantea un incremento en la tasa
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de transferencia global debido a la eliminación de ciertos intervalos de guarda. De esta
forma se aumenta la eficiencia del sistema.

7.4 Conclusiones Finales

En esta Tesis se han planteado métodos de correlación en el dominio de la frecuencia
que pueden ser utilizados para lograr śımbolos OFDM óptimamente interpolados de a
pares. A partir de esta interpolación, un nuevo esquema de selección de extensiones
ćıclicas se ha desarrollado. Estas extensiones permiten tratar la dispersión temporal que
producen los canales selectivos en frecuencia mediante una convolución circular. De este
modo, la caracteŕıstica tan atractiva de los sistemas OFDM convencionales, consistente
en la sencilla equalización mediante un sólo coeficiente para cada subportadora, se ha
mantenido inalterada.

Por su parte, se ha considerado el hecho de que esta correlación permite interpretar al
nuevo śımbolo de doble longitud como uno que proviene de un espacio de subportadoras
con dimensión duplicada. Entonces se puede decir que se trabaja con una cantidad
de subportadoras virtuales que corresponde al doble de la cantidad de subportadoras
reales. Esta caracteŕıstica resulta en un incremento en los grados de libertad disponibles;
lo que, a su vez, permite aumentar la eficiencia de ciertas ténicas de optimización de
sistemas OFDM disponibles en la literatura. Con este criterio se tomó en consideración
la precodificación espectral para N -continuidad. Aunque fueron necesarias importantes
modificaciones en el diseño del precodificador, se demuestra que los grados de libertad
disponibles en el nuevo esquema benefician la reducción en la potencia fuera de banda
y disminuyen la distorsión introducida.

Se observa que el hecho de correlacionar los śımbolos OFDM originales de a pares,
permite que la información se disperse solamente en dos śımbolos OFDM (modifica-
dos) contiguos. Esto ocurre tanto en el esquema de generación de la señal OFDM con
śımbolos de doble longitud, como cuando se emplea el método de fusión de śımbolos.
Por su parte, la información se mantiene contenida en un solo śımbolo si se emplea el es-
quema de generación de la señal OFDM con interpolación correlacionada. De esta forma
la decodificación se mantiene sencilla en los tres casos, evitando la necesidad de proce-
samientos iterativos, u otros complejas aproximaciones en recepción, en contraposición
a otras propuestas disponibles en la literatura.

7.5 Ĺıneas de Investigación Posteriores

Una interesante alternativa para análisis posteriores consiste en la generalización de
los métodos propuestos (en particular el esquema de generación de la señal OFDM
con interpolación basada en correlación) hacia esquemas que procesen conjuntamente
más que dos śımbolos. El objetivo en este modelo seŕıa obtener sucesivas mejoras en
la efectividad de la interpolación. Claramente, un costo previsible seŕıa cierta latencia,
que en determinadas aplicaciones, tales como las transmisiones de televisión, podŕıan
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ser sumamente despreciables. A su vez, la dificultad para establecer ciertas extensiones
ćıclicas en este caso representa un importante desaf́ıo.

No obstante, de esta forma seŕıa posible controlar arbitrariamente la emisión de
potencia fuera de banda. El patrón observado en la densidad espectral de potencia podŕıa
ser tan aproximado a un rectángulo como el diseñador quisiera. Un precio a pagar por este
efecto seŕıa la latencia introducida. Asimismo, la complejidad de procesamiento creceŕıa
de una forma notable. Al limitar a un valor finito la cantidad de śımbolos OFDM que
se tratan conjuntamente, podŕıa ser beneficioso agregar un precodificador espectral. De
esta forma el efecto seŕıa poder controlar la distorsión para llevarla a un nivel tan bajo
como se requiera.
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LPGdlR+11. D. Lopez-Perez, I. Guvenc, G. de la Roche, M. Kountouris, T. Quek, and J. Zhang. En-
hanced Intercell Interference Coordination Challenges in Heterogeneous Networks. IEEE
Wireless Commun. Mag., 18(3):22–30, Jun. 2011.

LS03. E.G. Larsson and P. Stoica. SpaceTime Block Coding for Wireless Communications. Cam-
bridge Univ. Press, Cambridge, U.K., 2003.
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Índice 94

OFDM N-Continua, 31
OFDM N-Continua sin memoria, 35
operación del receptor (fusión de śımbolos con
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