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Resumen
La interacción autómata de múltiples tipos de dispositivos inteligentes (Smart Devices -

SD) conforman una red conocida como internet de las cosas (Internet-of-Things - IoT) la cual
ofrece potenciales beneficios para incrementar efectivamente la calidad de vida de las personas.
Los potenciales beneficios del paradigma de IoT se apoyan en la integración a la red de IoT
de todos los SD, a través de redes de comunicaciones entre máquinas (Machine-to-Machine -
M2M). Los SD exhiben rango de comunicaciones inalámbricas limitado, debido al bajo costo y
consumo de energía impuesto por el paradigma M2M. Consecuentemente, las comunicaciones
entre máquinas M2M dependen de alguna infraestructura de comunicaciones, por ejemplo las
redes celulares, que otorgue soporte de transporte de datos para dichos dispositivos y así realizar
la integración efectiva de todos ellos a la red IoT. No obstante, debido al rango de cobertura
limitado de los SD no todos ellos pueden integrarse de manera efectiva, como aquellos que
operan en zonas urbanas poco frecuentadas por personas y zonas alejadas de la infraestructura
de redes celulares, limitando la proyección de funcionamiento óptimo de la red IoT.

Como la proyección del volumen de SD operando en simultáneo se vislumbra masivo, la
combinación de tecnologías que despliegan múltiples antenas (Multiple-Input Multiple-Output
- MIMO) y la diversidad multiusuario (Multi-User Diversity - MUD), inherente a un conjunto
masivo de SD, tiene el potencial para brindar solución al rango limitado de cobertura de los SD.
En la primera parte de esta Tesis se proponen y analizan aspectos de implementación de dis-
tintos receptores multiusuarios operando en una arquitectura de comunicaciones con diversidad
en transmisión a lazo cerrado (Closed-Loop Transmit-Diversity - CL-TD) en canales MIMO,
conformación de haz lineal (Linear BeamForming - LBF), selección de usuarios en canales MI-
MO con múltiples usuarios (Multi-User MIMO - MU-MIMO) en base a información de estado
del canal en transmisión parcial (Channel State Information at the Transmitter side - CSIT) y
operando en enlaces de canal Tierra-Tierra. En base a estos estudios se determinan cuáles son
las estrategias de recepción más conveniente para el problema de rango de cobertura de los SD.

Por otro lado, para aquellos SD que operan en zonas alejadas de infraestructuras de sopor-
te de comunicaciones, se propone una infraestructura de comunicaciones alternativa a bordo
de un vehículo aéreo autónomo no tripulado (Unmanned Aerial Vehicles - UAV). Sin embar-
go, para evaluar alguna propuesta de arquitectura de comunicaciones es necesario conocer el
comportamiento de canal configurado en este tipo de escenario. Dado que en la literatura, los
modelos de canal existentes hasta el momento son insuficientes para describir las características
de los nuevos escenarios configurados por los UAV (Zonas rurales, urbanas y sub-urbanas) en
vuelos de baja altura, otra contribución fundamental de esta Tesis es la propuesta y extensión
de un modelo de canal MIMO de tres dimensiones. La misma considera la existencia de la
componente con línea de vista (Line-of-Sight - LOS), la componente sin línea de vista (Non
Line-of-Sight - NLOS) con distribuciones de dispersores (Scatterers) no-isotrópicos y las ca-
racterísticas de movilidad en ambos extremos del enlace. En base a esta propuesta de canal se
evalúa una arquitectura de comunicaciones con CL-TD para canales MIMO-3D, LBF y meca-
nismos de selección de usuarios para canales MU-MIMO con CSIT parcial operando en enlaces
de canal Aire-Tierra. En base a estos estudios se evalúa el desempeño de la arquitectura para
estos nuevos escenarios.

Palabras Clave: Receptores Multiusuarios, Conformación de Haz Lineal, Diversidad
Multiusuario, Vehículos Aéreos Autónomos no Tripulados y Canales Inalámbricos MIMO-
3D.





Abstract

The interaction between multiple Smart Devices (SD) with communication capabilities con-
forms a networks known as Internet of thinks IoT. IoT offers potential benefits to increase
the quality life of people. The potential benefits of IoT rely on the network integration of all
smart devices through wireless communication network known as Machine-to-Machine net-
work (M2M). However, Iot paradigm imposes low cost and low energy consumption to smart
devices exhibing short range communication capabilities, then they depend on the support of
a bigger communication infrastructure to effectively integration to core network, e.g. wireless
cellular communication infrastructure. As a consequence, no all smart devices can be integrated
to core network limiting the potential benefits of IoT.

As the volume of smart devices operating simultaneously is projected massive, the combi-
nation of systems technologies with multiple-input and multiple-outputs MIMO and multiuser
diversity MUD, inherent in a massive set of smart devices, has the potential to provide a solution
to the limited range of device coverage. In the first part of this thesis we propose and analyze the
practical aspects of the implementation of multiuser receivers operating in closed-loop transmit
diversity CL-TD architecture for MIMO channels, linear beamforming LBF and user selection
mechanisms for MIMO channels with multiple users MU-MIMO. Furthermore on Earth-to-
Earth channel links, the channel status information is considered partial or incomplete at the
transmission side CSIT. Based on these studies, the most convenient reception strategies for SD
coverage range problem are determined.

On the other hand, for those devices that operate in areas far from communications sup-
port infrastructures, an alternative communication support infrastructure is proposed aboard an
autonomous unmanned aerial vehicle UAV. However, to analyze any communications architec-
ture proposal it is necessary to know the channel behavior configured in this type of scenario.
Given that in the literature, the existing models up to now are insufficient to describe the cha-
racteristics of the new scenarios configured by UAV (rural, urban and also sub-urban areas) in
low-altitude flights, another fundamental contribution of this Thesis is the proposal and exten-
sion of a three-dimensional MIMO channel model. It considers the existence of line-of-sight
LOS signal component, non-line-of-sight NLOS with non-isotropic scatterer distributions and
the mobility characteristics at both ends of the link. Based on this channel proposal, the commu-
nication architecture with closed-loop transmit diversity CL-TD, linear beamforming schemes
LBF and user selection mechanisms is evaluated. For this MU-MIMO scenario with Air-Ground
channel links, the channel status information is considered partial or incomplete at the transmit-
ter side CSIT. Based on these studies, the most convenient reception strategies for these new
scenarios are determined.

Keywords: Multiuser receivers, Linear Beamforming, Multiuser Diversity, Unmanned
Aerial Vehicles and MIMO three-dimensional channels.





Resumo

A interação do autômato de vários tipos de dispositivos inteligentes (Smart Devices - SD)
compõem uma rede conhecida como Internet das coisas IoT, que oferece potenciais benefícios
para efetivamente aumentar a qualidade de vida das pessoas. Os benefícios potenciais do pa-
radigma IoT são baseados na integração na rede de IoT de todos os dispositivos inteligentes
que operam de forma autônoma, através de redes de comunicação entre máquinas M2M. Os
SD possuem capacidades de comunicação sem fio de alcance limitado devido ao baixo custo e
ao consumo de energia impostos pelo paradigma M2M. Consequentemente, as comunicações
entre máquinas M2M dependem de alguma infra-estrutura de comunicação, por exemplo, redes
celulares, que fornecem suporte de transporte de dados para os referidos dispositivos e, assim,
tornam a integração efetiva de todos eles na rede. IoT No entanto, devido à cobertura limita-
da desses SD, nem todos podem ser efetivamente integrados, como aqueles que operam em
áreas urbanas pouco frequentadas por pessoas e áreas distantes da infraestrutura da rede celular,
limitando assim a projeção de Operação ótima da rede IoT.

Como a projeção do volume de SD que operam simultaneamente é vista maciça, a combi-
nação de tecnologias de sistemas com múltiplas entradas e múltiplas saídas MIMO e diversidade
multi-usuário MUD, inerente a um conjunto massivo de dispositivos inteligentes, tem o poten-
cial de fornecer uma solução para o alcance limitado da cobertura do dispositivo. Na primeira
parte desta tese, se propõem e analisam os aspectos práticos da implementação de receptores
multiusuários que operam em uma arquitetura de comunicação com diversidade em transmissão
fechada CL-TD para canais MIMO, esquema de Conformação de Feixe Linear LBF e meca-
nismos de seleção de usuários para canais MIMO com múltiplos usuários MU-MIMO com
informações parciais do status do canal na transmissão, operando em links terrestres Earth-
Earth. Com base nestes estudos, são determinadas as estratégias de recepção mais convenientes
para o problema de alcance de cobertura de os SD.

Por outro lado, para os dispositivos que operam em áreas longe das infraestruturas de su-
porte de comunicações, uma infra-estrutura de suporte de comunicação alternativa é proposta
a bordo de um veículo aéreo autônomo não tripulado UAV. No entanto, para analisar qual-
quer proposta de arquitetura de comunicação, é necessário conhecer o comportamento do canal
configurado neste tipo de cenário. Dado que na literatura, os modelos existentes até agora são
insuficientes para descrever as características dos novos cenários configurados por UAV (áreas
rurais, urbanas e suburbanas) em vôos de baixa altitude, outra contribuição fundamental desta
Tese é a proposta e extensão de um modelo de canal tridimensional MIMO. A mesma, con-
sidera a existência do componente com linha de visão LOS, sem linha de visão NLOS (com
distribuições não-isotrópicas de dispersores no canal) e as características de mobilidade nas
duas extremidades do link. Com base nesta proposta de canal, é avaliada a arquitetura de co-
municação com diversidade na transmissão de canais fechados CL-TD para canais MIMO-3D,
LBF e mecanismos de seleção de usuários para canais MIMO com múltiplos usuários MU-
MIMO com informações parciais do status do canal na transmissão CSIT operando em links de
canal Air-Ground. Com base nesses estudos, são determinadas as estratégias de recepção mais
convenientes para esses novos cenários.

Palavras-chave: Receptores Multiusuário, Conformação de Feixe Linear, Diversidade
Multiusuário, veículos aéreos não tripulados y Canais MIMO 3D sem fio.
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Nomenclatura

(�) Producto Hadamar.

(∝) Proporción directa.

δ(t) Función delta de Dirac.

(·)∗ Conjugado de una matriz o vector.

(·)T Traspuesta de una matriz o vector.

‖·‖ Norma de un vector.

‖·‖F Norma Frobenius de una matriz o vector.

C Número complejo.

I(·) Parte imaginaria.

R(·) Parte real.

⊗ Producto Kronecker.

∝ Constante de proporcionalidad.

sgn(·) Operación signo.

σx Desviación estándar de la variable aleatoria x (Standard Deviation).

Var{x} Varianza de la variable aleatoria x.

vec(·) Operador vec (Apila las columnas de una matriz).

fx(x) Función de densidad de probabilidad de la variable aleatoria x.

(·)H Hermitiano o transpuesto conjugado de una matriz o vector.
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Símbolos

(pdf)A Densidad de flujo de potencia asociado a la superficie A.

B Ancho de banda.

Bc Ancho de banda de coherencia.

BD Dispersión Doppler (Doppler Spread).

Gr Ganancia de la antena receptora [Veces].

Gt Ganancia de la antena transmisora [Veces].

K Numero total de usuarios activos del sistema.

M Cantidad de tiempos de bit dentro de un bloque o paquete de datos.

N0 Densidad espectral de potencia bilateral de ruido.

PMF (σ) Probabilidad de error del receptor filtro apareado..

PMMSE(σ) Probabilidad de error receptor MMSE.

P c(σ) Probabilidad de error del detector convencional con un único usuario.

Pr Potencia recibida [watts].

Pt Potencia transmitida [watts].

PML,
1 (σ) Probabilidad de error del receptor de máxima verosimilitud.

PFL Pérdida de espacio libre [watts].

Rb Tasa de información.

T Tiempo de símbolo-señal de información.

Tc Tiempo de coherencia del canal inalámbrico.

[i] i-ésimo intervalo de tiempo de símbolo señal considerado.

αn Amplitud de señal recibida, para el n-ésimo trayecto de señal.

ηL Factor de pérdida del sistema (Adimensional).
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λ Longitud de onda asociada a una onda electromagnética.

H Matriz de amplitudes del canal.

RS Matriz de correlaciones cruzadas de firmas de usuario.

Rrr Matriz de covarianza de señales recibidas.

b Vector de datos normalizado.

r Vector de señales recibidas representadas en una base ortonormal.

y Vector de salida del banco de filtros apareados.

φdn(t) Corrimiento de fase Doppler del n-ésimo componente multicamino (Doppler Pha-
se Shift).

φn Fase de señal recibida para el n-ésimo trayecto de señal.

π Número pi (π = 3.14159...).

ρr Coeficiente de reflexión terrestre −1 ≤ ρr ≤ 1.

στ Dispersión de retardo RMS del canal inalámbrico (RMS Delay Spread).

τ Retardo temporal (delay).

τmáx Retardo temporal de propagación máxima de trayecto (delay).

τmín Retardo temporal de propagación mínima de trayecto (delay).

θ Direccion Angular (Azimuth).

r̃(t) Señal recibida pasabanda.

bk Bits transmitidos por el k-ésimo usuario.

c Velocidad de la luz en el vacío.

d Distancia física entre Transmisor (Tx) y Receptor (Rx).

d0 Distancia de Fraunhofer.

dc Distancia de Coherencia del canal inalámbrico.

e Número de Euler (e = 2.7172...).

fc Frecuencia de portadora.

fd Máximo Corrimiento de frecuencia Doppler (Maximum Doppler Frequency Shift).

hRx Altura de la antena receptora.

hTx Altura de la antena transmisora.

6



k Identificación del k-ésimo usuario.

k0 Número de onda, k0 = 2π
λ

.

pTc Forma de onda de los pulsos.

r(t) Señal recibida en banda base.

sk(t) Señal código deterministica asignada al k-ésimo usuario.

v Corrimiento de frecuencia Doppler (Doppler Frequency Shift).

y(t) Señal de tiempo contínuo recibida.

yk[i] Salida discreta del filtro apareado, en el tiempo i para el k-ésimo usuario.
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Acrónimos

ACVQ Cuantizacion vectorial por celdas aproximadas (Approximate Cell Vector Quanti-
zation).

AoA Angulo de Llegada (Angle of Arrival).

AoD Ángulo de Salida (Angle of Departure).

AWGN Ruido Gaussiano Blanco Aditivo (Additive White Gaussian Noise - AWGN).

BC Canal de Difusión (Broadcast Channel).

BEP Probabilidad de Error de Bits (Bit Error Probability).

BER Tasa de Error de Bits (Bit Error Rate).

BLAST Espacio-Temporal en Capas de los Laboratorios Bell (Bell Labs LAyered Space-
Time).

BS Estación Base (Base Station).

CCI Información de Covarianza del Canal (Channel Covariance Information).

CCIR Comité Consultatif International des Radio-Communication, now ITU-R.

CDI Información de Dirección del Canal (Channel Direction Information).

CDMA Acceso múltiple por división de códigos (Code-Division Multiple-Access).

CIR Respuesta al impulso del canal (Channel Impulse Response).

CL Lazo Cerrado (Closed-Loop).

CL-TD Diversidad en transmisión a lazo cerrado (Closed-Loop Transmit-Diversity).

CMD Matriz de correlación de distancias Correlation Matrix Distance.

CMI Información del valor Medio del Canal (Channel Mean Information).

CQI Información de Calidad del Canal (Channel Quality Information).

CQI-Norm CQI Norma de Canal (Channel Norm CQI).

CQI-SIR CQI Relación Señal a Interferencia (Signal-to-Interference Power Ratio CQI).
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CSI Información de Estado del Canal (Channel State Information).

CSIR Información de Estado del Canal en Recepción (Channel State Information at the
Receiver side).

CSIT Información de Estado del Canal en Transmisión (Channel State Information at
the Transmitter side).

DL Enlace de Bajada (DownLink).

DoA Dirección de arribo de un frente de onda (Direction of Arrival).

DoD Dirección de salida de un frente de onda (Direction of Departure).

DPC Codificación tipo "papel sucio".(Dirty Paper Coding).

DVQ Cuantización Vectorial Deterministica (Deterministic Vector Quantization).

EGC Combinación con igual ganancia (Equal Gain Combining).

EGT Transmisión con igual ganancia (Equal Gain Transmission).

ETSI Instituto Europeo de Estándares de Telecomunicaciones (European Telecommu-
nications Standards Institute).

FDD Duplex por división en frecuencia (Frequency-Division Duplex).

FER Tasa de error de paquetes o frames (Frame Error-Rate - FER).

FIR Respuesta al impulso finita (Finite Impulse Response).

g-mode 1 Modo 1 Generalizado Generalized Mode 1.

g-mode 2 Modo 2 Generalizado (Generalized Mode 2).

GS Estación móvil de comunicación ubicada en tierra (Ground Station-GS).

GSM Sistema Global para las comunicaciones Móviles (Global System for Mobile com-
munications).

HAP Plataformas de Comunicaciones a gran Altura (High Altitude Platforms - HAP).

IoT Internet de las cosas (Internet-of-Things).

ISI Interferencia Inter-Símbolo (Inter-Symbol Interference).

ISM Banda, no licenciada, de uso Industrial, Científico y Médico (Industrial, Scientific
and Medical-ISM).

ITU Union Internacional de Telecomunicaciones International Telecommunication Union.

LBF Conformación de Haz Lineal (Linear BeamForming-LBF).
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LDD Detector lineal de de-correlación (Linear-Decorrelating Detector).

LMS Algoritmo LMS (Least Mean Square).

LOS Línea de Vista (Line-of-Sight).

LST Capa espacio-tiempo (Layer Space-Time).

LTI Sistema lineal con coeficientes invariantes en el tiempo (Linear-Time Invariant).

M2M Referencia a Comunicaciones entre Máquinas (Machine-to-Machine).

MAC Canal Multiacceso (MultiAccess Channel).

MAI Interferencia por acceso múltiple (Multiple-Access Interference).

MF Receptor de filtro apareado Match Filter Receiver.

MIMO múltiples-entradas múltiples-salidas (Multiple-Input Multiple-Output).

MISO múltiples-entradas única-salida (Multiple-Input Single-Output).

ML Máxima verosimilitud (Maximum Likelihood).

MLSE Estimación de secuencias con máxima verosimilitud (Maximum Likelihood Se-
quence Estimation).

MMSE Mínimo error cuadrático medio (Minimum Mean Square Error).

MOE Salida de Mínima Energía (Minimum Output Energy).

MRC Combinación con relación máxima (Maximal Ratio Combining).

MRT Transmisión con relación máxima (Maximal Ratio Transmission).

MS Estación móvil o dispositivo inteligente (Mobile Station).

MSE Error cuadrático medio (Mean Square Error).

MTC Referencia a Comunicaciones entre Máquinas (Machine-Type-Communication).

MU-MIMO MIMO con Múltiples Usuarios (Multi-User MIMO).

MUD Diversidad multiusuario (Multi-User Diversity).

NFE Efecto cercano-lejano (Near-Far Effect).

NLOS Sin línea de vista (Non Line-of-Sight).

OE Varianza de la salida del filtro (Output Energy).

OFDM Multiplexación por división en frecuencias ortogonales (Orthogonal Frequency-
Division Multiplexing).
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OL Lazo abierto (Open-Loop).

OL-TD Diversidad en transmisión a lazo abierto (Open-Loop Transmit-Diversity).

OSTBC Código Trellis espacio-temporal (Space-Time Trellis Code).

OWO Sólo CDI Ortogonales (Orthogonal-Weight Only).

PDF Función de Densidad de Probabilidad (Probability Density Function).

IEEE Instituto de Ingenieros Eléctricos y Electrónicos (Institute of Electrical and Elec-
tronics Engineers).

PDP Perfil de intensidad de potencia (Power Delay Profile).

RAS Selección de antenas en recepción (Receive Antenna Selection).

RLS Algoritmo recursivo de mínimos cuadrados (Recursive Least-Square).

RV Variable aleatoria (Random Variable).

RVQ Cuantización Vectorial Aleatoria (Random Vector Quantization).

SDMA Acceso múltiple por fivisión en espacio (Space-Division Multiple-Access).

SIC Cancelación de Interferencia de forma Sucesiva (Succesive Interference Cance-
llation).

SINR Relación de potencia de señal a potencia de interferencia más ruido (Signal-to-
Interference plus Noise power Ratio).

SISO Sistema de única-entrada y única-salida (Single-Input Single-Output).

SM Multiplexación espacial (Spatial Multiplexing).

SNR Relación de potencia de señal a potencia de ruido (Signal-to-Noise power Ratio).

SoS Suma de Sinusoides (Sum-of-sinusoids-SoS).

ST Espacio-temporal (Space-Time).

STBC Código bloque espacio-temporal (Space-Time Block Code).

SU-MIMO MIMO con único usuario (Single-User MIMO).

TAS Selección de antenas en transmisión (Transmit Antenna Selection).

TD Diversidad en transmisión (Transmit-Diversity).

TDD Dúplex por división en tiempo (Time-Division Duplex).

TDLMS Algoritmo LMS en el dominio transformado (Transform Domain LMS).
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ToA Tiempo de arribo (Time-of-Arrival).

TSC Combinación con selección de transmisor (Transmitter Selection Combining).

UAV Vehículos aéreos no tripulados (Unmanned Aerial Vehicles).

UL Enlace de subida (UpLink).

ULA Arreglo de antena uniforme (Uniform Linear Array).

UMTS Sistema universal de telecomunicaciones móviles (Universal Mobile Telecommu-
nications System).

US Ecos de distintos dispersores son no correlacionados (Uncorrelated Scattering).

UTRA Acceso de Radio Terrestre de UMTS (UMTS Terrestrial Radio Access).

VQ Cuantización vectorial (Vector Quantization).

WLAN Red de área local inalámbrica (Wireless Local Area Network).

WSS Proceso estacionario en sentido amplio (Wide-Sense Stationary).

WSSUS Estacionario en sentido amplio con obstáculos no-correlacionados Wide Sense
Stationarity, Uncorrelated-Scattering.

ZF Detector con forzado a cero Zero-Forcing Receiver.

ZFBF Conformación de haz con forzado de interferencia a cero (Zero-Forcing Beam-
Forming).

ZMCSCG Proceso Gaussiano complejo circularmente simétrico de media nula zero-mean
circularly symmetric complex Gaussian process.
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Capítulo 1

Introducción

La interacción autómata de múltiples tipos de dispositivos inteligentes (Smart Devices) con-
forman una red conocida como internet de las cosas IoT. Mediante la combinación de sensado
de variables físicas, capacidades de comunicación y análisis de datos para crear información
útil, el paradigma de IoT habilita soluciones en distintos entornos inteligentes donde es posible
proponer aplicaciones capaces de proveer mejoras significativas en la calidad de vida de las
personas.

Los potenciales beneficios del paradigma de IoT se apoyan en la integración a la red de todos
los dispositivos inteligentes que integran la misma. La capacidad de los dispositivos inteligen-
tes de comunicar datos sin intervención humana es una parte fundamental para la integración
exitosa de los mismos a la red IoT. Esta interacción entre dispositivos es conocida como co-
municaciones entre máquinas, M2M o (Machine-Type-Communication - MTC), de acuerdo con
la arquitectura propuesta por el Instituto de estandarización de las telecomunicaciones Europeo
(European Telecommunications Standards Institute - ETSI) [1]. En esta propuesta, las aplica-
ciones y dispositivos M2M que se conecten a través de la red, tendrán acceso al núcleo de la
misma y a los servidores M2M que proveen servicios y habilitan las aplicaciones correspon-
dientes. En esta arquitectura, se prevé que los dispositivos M2M se enlacen al núcleo de la red
de una de dos formas: de manera directa a través de la red celular o, considerando la posibilidad
de que varios dispositivos M2M se organizen localmente tomando ventaja de tecnologías de
corto alcance, como Body Area Networks - BAN (IEEE 802.15.6), Wireless Sensor Networks
(IEEE 802.15.4 o IEEE 802.15.4e), o Redes de área local basadas en tecnología WiFi de baja
potencia (IEEE 802.11). Esta red de dispositivos M2M locales pueden conectarse al núcleo de
la red a través de algún dispositivo que tome el rol de gateway [2].

El paradigma de comunicaciones M2M está caracterizado principalmente por una masiva
cantidad de dispositivos inteligentes de bajo costo, bajo caudal de transferencia de datos y altas
restricciones en el consumo de energía. El éxito de la integración de los dispositivos M2M recae
en la existencia de una infraestructura de comunicaciones que brinde soporte de comunicacio-
nes a los diversos dispositivos M2M. Sin embargo, asumir la existencia de infraestructura de
soporte de comunicaciones M2M en todo momento y lugar no es realista, pues no todos los
dispositivos M2M consiguen integrarse a la red IoT. Uno de los mayores desafíos en la comuni-
cación de dispositivos M2M es la masiva cantidad de los mismos que requieren la transferencia
de pequeñas cantidades de datos. Además, los requerimientos de consumo energético y costo
bajo limitan la cantidad de antenas que pueden desplegarse en los dispositivos M2M, creando
serios problemas de cobertura, especialmente en ubicaciones donde no es esperable el tránsito
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de personas. Ej. sistemas de monitoreo de agua, gas y electricidad implementados en zonas de
acceso restringido o subterráneo. De manera similar, el problema de la falta de rango de cober-
tura, es compartido también por aquellos dispositivos M2M ubicados en zonas alejadas de las
grandes infraestructuras de comunicaciones [3], como la red celular.

La diversidad multiusuario MUD tiene el potencial de incrementar el área de cobertura y
reducir el consumo de potencia. Desde el punto de vista de la teoría de la información, varios
trabajos de investigación extendieron los resultados de capacidad de los sistemas de única-
entrada y única-salida (Single-User MIMO - SU-MIMO) [4, 5], a escenarios de comunicación
multiusuarios (punto-a-multipunto o multipunto-a-punto) MU-MIMO , motivados principal-
mente por la similitud de los mismos cuando se los compara con los sistemas de comunicación
celulares o los basados en la tecnología de red de área local inalámbrica (Wireless Local Area
Network - WLAN). Como los canales multiusuario con múltiples-entradas y múltiples-salidas
MIMO pueden ser clasificados como canal multiacceso (MultiAccess Channel - MAC) o canal
de difusión (Broadcast Channel - BC), las extensiones de estos resultados de capacidad para
el canal MAC resultan conocidas [6] pero para el canal BC con MIMO no se conocen hasta
el momento [7, 8]. Por ahora, sólo se conoce la capacidad suma del canal BC con MIMO y
aunque se ha mostrado que esta capacidad suma es alcanzable aplicando la técnica de precance-
lación de interferencia multiusuario conocida como codificación en "papel manchado o sucio"
(Dirty Paper Coding - DPC) [9, 10], esta resulta compleja de implementarse en la práctica, es-
pecialmente cuando la cantidad de dispositivos del sistema es importante. La complejidad de
implementación de DPC motivó el desarrollo de otras técnicas de precancelación de interferen-
cia de menor complejidad, en particular la propuesta de conformación de haz lineal (LBF) [11]
tuvo gran importancia. En LBF, las corrientes de información destinadas a cada dispositivo
del BC se codifican y ponderan individualmente por un vector de conformación de haz espe-
cífico que se aplica directamente al arreglo de antenas transmisora. La selección apropiada de
los coeficientes del vector permite controlar el nivel de interferencia mutua entre las múltiples
transmisiones simultáneas, tomando ventaja de este modo la separación espacial inherente entre
los dispositivos. Por esto, a esta técnica de transmisión multiusuario se la conoce también como
acceso múltiple por división de espacio (Space-Division Multiple-Access - SDMA). Desde el
punto de vista de implementación, controlar el nivel de interferencia que el usuario percibe en
recepción en un canal multiusuario, simplifica la estrategia de recepción en el terminal móvil.
La técnica de precancelación de interferencia multiusuario compatible con este punto de vista
es la Conformación de Haz con Forzado de Interferencia a Zero (Zero-Forcing BeamForming -
ZFBF) [12], donde los vectores de conformación de haz se seleccionan con la premisa de can-
celar completamente la interferencia mutua de los usuarios en recepción. El empleo de ZFBF
suele resultar ineficiente en términos de potencia, porque los coeficientes de conformación de
haz suelen no coincidir en forma complementaria con las ganancias de canal que experimentan
los dispositivos en recepción. No obstante, se ha mostrado que en presencia de un gran número
de terminales el desempeño de ZFBF, en términos de la capacidad suma, resulta aproximado al
que se obtendría utilizando DPC [12], inclusive cuando los dispositivos portátiles del sistema
sólo se encuentran equipados con una única antena de radio [12–14]. A este escenario de co-
municación BC multiusuario particular se lo conoce en la literatura como canal MIMO virtual.
De esta forma, es posible explotar la ganancia de capacidad por multiplexación espacial (Spa-
tial Multiplexing - SM), a nivel sistema, aunque los dispositivos portátiles desplieguen un único
elemento de antena por limitaciones físicas o energéticas [15].

Para obtener ganancias de MUD en la práctica, el transmisor debe conocer el estado del
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canal que experimentan todos los receptores y en base a esta información seleccionar, para dar
servicio, a aquellos dispositivos M2M que presentan las mejores condiciones de canal. Bajo
el supuesto de que el transmisor dispone de una única antena se puede mostrar que, la trans-
misión a un único usuario de manera secuencial es la mejor estrategia para maximizar la tasa
de transmisión de datos a nivel de sistema [14]. Pero, en el caso de que el transmisor pueda
desplegar múltiples elementos de antenas, esta estrategia ya no es óptima. Para el caso de un
BC con MIMO, se ha observado que la transmisión simultánea a un subconjunto de terminales
activos cuidadosamente seleccionado provee un desempeño superior a la transmisión a un úni-
co usuario por vez (en forma secuencial) [16, 17]. Sin embargo, el éxito de este esquema recae
en el conocimiento del estado del canal de cada dispositivo M2M por parte del transmisor. En
el caso de utilizarse un esquema de comunicación bidireccional por división de tiempo (Time-
Division Duplex - TDD) el transmisor puede explotar la reciprocidad del canal para obtener el
estado del mismo. Sin embargo, en el caso de que la implementación se realice considerando un
esquema comunicación bidireccional por división de frecuencia (Frequency-Division Duplex -
FDD), la estimación la debe realizar el receptor y luego reportarla al transmisor por un canal de
señalización alternativo. Considerando que la cantidad de dispositivos inteligentes se proyecta
que sea masivo, es de esperar que el volumen de reportes de estados de canal sea enorme. En la
literatura existen varios esquemas que reducen el caudal de información de realimentación y al
mismo tiempo permiten obtener ganancias similares a la máxima capacidad teórica [18,19]. Es-
tos esquemas prácticos justifican la posibilidad de aprovechar la ganancia por MUD disponible
justamente por la cantidad de dispositivos operando en la red IoT. Sin embargo, estas ganancias
de desempeño se establecieron a nivel teórico y no se brindan información de la arquitectura de
recepción que permite obtener estas ganancias, especialmente en términos de tasas de error de
bit (Bit Error Rate - BER).

El tipo de detección a emplear depende principalmente de la intensidad de la interferencia
que deba soportar. Cuando el número de integrantes activos en un sistema de comunicación cre-
ce, también se incrementa la interferencia siendo necesario el empleo de esquemas de detección
robustos ante la presencia de interferencia [20]. En los últimos años el uso de las bandas no
licenciadas, como las destinadas a usos industriales, científicos y médicos (Industrial, Scientific
and Medical - ISM), se ha incrementado notablemente, principalmente debido a que disminu-
ye notoriamente los costos operativos de los dispositivos. Sin embargo, el nivel de actividad
actual en las bandas ISM constituye un grave problema de interferencia [21]. Para superar los
problemas de interferencia, en la literatura existen varias propuestas, que van desde esquemas
de transmisión adaptativos hasta cancelación de interferencia en el receptor [20, 22–24]. Las
técnicas de detección multiusuario han sido ampliamente analizadas en la literatura. Sin embar-
go, en escenarios de comunicación M2M con MIMO, el uso de receptores de baja complejidad
que superen en desempeño al receptor convencional no han sido propuestos [25, 26]. A partir
de lo expuesto, en la primera parte de esta tesis se proponen nuevas estructuras de recepción
multiusuario, para operar en una Arquitectura de Sistemas de Comunicación MIMO con Di-
versidad en Transmisión a Lazo Cerrado, en donde se combinan el empleo de esquemas de
precodificación lineal y mecanismos de selección de usuarios o dispositivos M2M, con gran
énfasis en despliegues de baja complejidad compatibles con el paradigma M2M para enlaces
Tierra-Tierra.

La implementación de la red IoT necesita de una infraestructura que brinde soporte de co-
municación a una masiva cantidad de dispositivos o máquinas. Esta infraestructura, no tiene
que ser necesariamente la infraestructura de comunicaciones celulares. Principalmente porque,
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utilizar sólo la red celular resultaría ineficiente e insuficiente para el volumen de tráfico pro-
yectado de las comunicaciones M2M. La razón de esto recae en que el objetivo primario de las
redes celulares es la dar soporte de comunicación a dispositivos con una gran cantidad de datos
a transmitir, mientras que la mayoría de las aplicaciones M2M presentan un comportamiento de
tráfico periódico de bajo caudal de datos y tolerante a retardos [27]. De esta manera, conectar
una masiva cantidad de dispositivos con este comportamiento de tráfico saturaría fácilmente la
capacidad actual de las redes celulares. En este contexto, infraestructuras de soporte de comuni-
caciones distintas a los celulares son necesarias y servirían como un importante suplemento de
las redes celulares, especialmente para aquellas aplicaciones M2M que operan en lugares fuera
del área de cobertura de las mismas. En aplicaciones M2M donde los dispositivos no disponen
de una infraestructura que le brinde soporte de comunicación, la solución tradicional es el ser-
vicio de enlace satelital. Sin embargo, aunque el enlace satelital proveen una solución efectiva,
los costos asociados a este tipo de servicio no son compatibles con los requeridos por el para-
digma M2M. Por otro lado, los vehículos aéreos no tripulados UAV presentan características
atractivas para operar como plataforma alternativa de soporte de recolección o diseminado de
datos [28–30]. Esto es debido al hecho de que los UAV poseen características únicas como dina-
mismo, despliegue rápido y capacidad de medición en casi cualquier lugar [31]. Recientemente
varios trabajos de investigación han mostrado la utilidad de los UAV como soporte para las co-
municaciones directas entre dispositivos inteligentes o sensores aliviando el trafico de datos por
la red celular y/o extendiendo la cobertura de la misma [3, 32, 33].

Los UAV tienen el potencial para incrementar la cobertura y la confiabilidad de los enla-
ces inalámbricos. Típicamente, los enlaces UAV aire-tierra contienen una intensa presencia de
la componente de línea de vista LOS en la señal transmitida/recibida mejorando la calidad de
la señal recibida/enviada en sistemas de comunicaciones (Single-Input Single-Output - SISO).
Por otro lado, es factible incrementar el rango de cobertura también cuando existe la posibi-
lidad de desplegar más de una antena y de esta manera explotar la ganancia de potencia por
conformación de haz sin incrementar el gasto de energía. Sin embargo, en este tipo de esce-
narios no es tan conocido el comportamiento del canal ni tampoco existen modelos del mismo
que provean información adecuada para el estudio y desarrollo de sistemas de comunicaciones
prácticos que permitan tomar ventaja del comportamiento del canal. Por ejemplo, en [34], se
propone un modelo de propagación estocástico para estimar la atenuación de señal (pathloss)
entre el UAV y la terminal en tierra, pero en [35] se amplía es modelo donde es posible asociar
probabilísticamente la existencia de escenarios NLOS y LOS como función de la elevación y
la altura promedio de vuelo del UAV. En [36] también se estudia el comportamiento del canal
desde el punto de vista de la atenuación de la señal e incorpora los efectos de oscurecimiento
de la señal (shadowing). Sin embargo, en estos trabajos se supone un comportamiento del canal
simplificado que no contempla la extensión espacial que exige el canal configurado por múl-
tiples antenas desplegadas en ambos extremos del enlace. El canal MIMO configurado entre
el UAV y la terminal móvil en tierra ha recibido poca atención por parte de la comunidad de
investigadores [37], en parte por los costos de despliegue de una campaña de medición para
obtener datos del escenario. Consecuentemente, la mayoría de los modelos de canal disponibles
en la literatura corresponden a extensiones de campañas ya realizadas o abordajes netamente
teóricos. Sin embargo, considerando el papel de extensión de cobertura y soporte de infraes-
tructura que los UAV son capaces de proveer resulta necesario disponer de un modelo de canal
MIMO que contemple características realistas de los escenarios factibles de encontrar en situa-
ciones prácticas. Además, hay que tener en cuenta que el canal de comunicaciones configurado
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entre uno o varios UAV y los dispositivos en tierra contiene una fuerte componente de señal
LOS, interferencia y configuraciones no-isotrópicas de dispersores. En este sentido, existen re-
lativamente pocos trabajos de investigación que proporcionen un profundo conocimiento del
efecto de las distribuciones de dispersores (scatterers) en canales MIMO. Ante lo expuesto, la
segunda contribución de este trabajo de Tesis, es la propuesta de un nuevo modelo de canal
Aire-Tierra para enlaces de comunicaciones de baja altura que proporcione las respuestas a
las cuestiones planteadas en el párrafo anterior y habilite el análisis de la capacidad potencial
de transferencia de información alcanzable en escenarios compatibles con el paradigma M2M.

La tecnología MIMO ofrece numerosas ventajas y grados de libertad, tales como: ganancia
por diversidad espacial y multiusuario, ganancia por arreglo de antenas y codificación, ganan-
cia por multiplexación espacial y reducción de interferencia, estas ventajas tienen el potencial
para proveer una elevada eficiencia espectral no sólo en canales terrestres, sino también en es-
cenarios con despliegue de movilidad en ambos extremos del enlace, como los que se plantean
en el paradigma M2M. Un aspecto relevante de la comunicación MIMO es que los beneficios
reportados han sido derivados desde el punto de vista de la teoría de la información. Sin em-
bargo, las actuales arquitecturas de transmisores y receptores MIMO, están basados en modelos
de canal de enlaces terrestres o de espacio tierra con suposiciones que no reflejan el compor-
tamiento actual del mismo, ni tampoco el dinamismo que los nuevos escenarios exhiben. Por
lo tanto, la investigación de nuevos esquemas transceptores que aprovechen de manera con-
junta las ventajas mencionadas anteriormente, es de gran importancia para materializar estos
beneficios a un costo de implementación razonable compatibles con los nuevos paradigmas.
En este sentido, el tercer aporte de esta Tesis es la propuesta y análisis de desempeño de la
Arquitectura de Sistemas de Comunicación MIMO con Diversidad en Transmisión a lazo ce-
rrado, en donde se combinan esquemas de precodificación lineal, mecanismos de selección de
usuarios/dispositivos y esquemas de recepción multiusuario de baja complejidad, capaces de
aprovechar los beneficios ofrecidos por un enlace de comunicaciones Tierra-Aire compatibles
con el paradigma M2M de IoT.

1.1. Objetivos de la Tesis
Los objetivos de este trabajo de Tesis Doctoral intentan contestar las siguientes interrogantes

de investigación, siempre con gran énfasis en despliegues de baja complejidad compatibles con
el paradigma de M2M:

¿Cuáles son los desempeños, en términos de BER, de los distintos esquemas de receptores
multiusuarios operando en una Arquitectura de Sistema de iComunicaciones MU-MIMO
con Diversidad en Transmisión a lazo cerrado, precodificación lineal y mecanismos de
selección de usuarios en base a reportes de canal parcial?

¿Cuál es el impacto del uso de la información de canal (Channel State Information - CSI)
realimentada, sobre el desempeño de receptores multiusuarios?

¿Cuál es el receptor multiusuario que presenta la mejor relación desempeño/complejidad
en Arquitectura de Sistemas de Comunicación MU-MIMO con Diversidad en la Transmi-
sión, precodificación lineal y mecanismos de selección de usuarios?

Para contestar este primer grupo de preguntas se define el siguiente objetivo general:
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Desarrollar nuevas estructuras de Receptores Multiusuarios compatibles con el para-
digma de IoT que permitan capitalizar la ganancia por MUD teóricas, pero en términos
de Probabilidad de Error de Bits (Bit Error Probability - BEP), capaces de permitir una
integración total de dispositivos inteligentes M2M a la red de IoT.

¿Cual es la metodología de modelado de canal Aire-Tierra que puede proporcionar res-
puestas a las inquietudes de integración de dispositivos M2M?

Para contestar esta pregunta se define el siguiente objetivo:
Desarrollar un modelo de canal MIMO para enlaces de comunicaciones Aire-Tierra

realista que permita brindar soporte a los dispositivos inteligentes M2M alejados de la
infraestructura de la red celular.

¿Cuál es el desempeño de las estrategias de recepción multiusuario ya identificadas cuan-
do operan en la Arquitectura de sistema de comunicaicones propuesta pero en presencia
de canales MIMO Aire-Tierra?

Para contestar esta pregunta se define el siguiente objetivo:
Evaluar e identificar la arquitectura de receptor multiusuario más compatible con el

paradigma de IoT que permitan capitalizar la ganancia por MUD teóricas, pero en térmi-
nos de Probabilidad de Error de Bits BEP, capaces de permitir una integración total de
dispositivos inteligentes M2M con movilidad a la red de IoT.

1.2. Justificación de la Investigación
La visión de la sociedad hiperconectada marcó la agenda de la Conferencia Mundial de

Radiocomunicaciones 2015 de la (International Telecommunication Union - ITU). Se prevé la
integración de varias áreas existentes y nuevos escenarios en las comunicaciones inalámbricas.
Estos nuevos escenarios, involucran constelaciones masivas de pequeños satélites donde la co-
municación inter-satelital y espacio-tierra constituyen su fortaleza, la comunicación aire-aire,
aire-tierra y tierra-aire en formaciones de vehículos aéreos no tripulados diseñados, por ejemplo,
para brindar soporte de comunicación a redes de transporte de energía (smart grid), Internet de
las cosas (IoT), monitoreo ambiental o soporte estructural de comunicaciones ante situaciones
de emergencia, entre otros. Ante estos nuevos escenarios, surge como primera preocupación el
nivel de interferencia que deben tolerar los nuevos sistemas. En este sentido resulta necesario
investigar y cuantificar el impacto de los niveles de interferencia entre nodos pertenecientes a
una misma red de comunicaciones como así también el impacto de otros nodos ya existentes,
en los sistemas de comunicaciones proyectados a futuro.

La capacidad de transmisión de Shannon representa un límite de desempeño teórico. Es
decir, este índice de desempeño en sentido estricto sólo se puede alcanzar implementando es-
quemas de transmisión extremadamente complejos que empleen palabras código de longitud
infinita. Como regla general, a medida que la tasa de transmisión de datos se aproxima al valor
de capacidad del canal, aumenta la complejidad del esquema de codificación y decodificación y
el retardo que introduce este proceso en la comunicación. Además, la complejidad del proceso
de codificación y decodificación crece aun más en presencia de medios con múltiples usua-
rios. Por esta razón es de gran importancia desarrollar nuevos algoritmos de recepción de baja
complejidad con desempeño robusto ante la presencia de elevados niveles de interferencia.
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La mayoría de los escenarios y servicios de comunicaciones están basados en modelos de
canal de enlaces terrestres o de espacio tierra con suposiciones que no reflejan el comportamien-
to actual del mismo, ni el ancho de banda ni tampoco el dinamismo que los nuevos escenarios
imponen. Es por ello que las arquitecturas de transmisores y receptores MIMO actuales, no re-
sultan adecuadas para extraer el máximo beneficio de la tecnología MIMO aplicada en nuevos
escenarios de comunicaciones. En este sentido, para evaluar el desempeño de arquitecturas de
comunicaciones actuales y desarrollar nuevas arquitecturas apropiadas, es necesario desarrollar
nuevos modelos de canal MIMO que sean capaces de reflejar adecuadamente el comportamien-
to del mismo en estos nuevos escenarios.

1.3. Metodología
De manera general, la Tesis estará enfocada al desarrollo de teorías de algoritmos de recupe-

ración de datos y modelos estocásticos del canal de comunicación inalámbrico y herramientas
de software de simulación que permitan el estudio de los efectos producidos por las distorsiones
del canal inalámbrico sobre el receptor y a su vez el impacto en el desempeño general de las
arquitectura de sistema de comunicaciones propuesta.

En la primera parte, se estudian distintas estructuras de recepción que aprovechan la dimen-
sión espacial de la señal recibida. Para extraer los beneficios ofrecidos por el canal con MIMO,
se analizan distintas estructuras de recepción con capacidad de estimar el comportamiento del
canal, cuantizarlo y reportarlo hacia el transmisor para que éste pueda aplicar un esquema pre-
codificación lineal antes de enviar datos por el canal inalámbrico. Para esto se propone:

Derivar métricas que permitan comparar el desempeño de las distintas estructuras de re-
cepción multiusuario operando en canales MIMO terrestres. En algunos casos de manera
analítica, y en otros casos resultados semi-analítico con soporte de simulación numérica.

Llevar adelante estudios teóricos que permitan caracterizar la degradación de desempeño
de las estructuras a través de métricas derivadas en relación con la presencia de otros
usuarios interferentes.

Luego, el enfoque recae en el estudio y caracterización de modelos MIMO Aire-Tierra don-
de se tendrá en cuenta los efectos de la propagación electromagnética en tres dimensiones de
tal manera que permitan capturar el comportamiento del mismo, tanto en la dimensión espacial
como en la temporal. Estudiar el comportamiento del canal de manera exacta significa resol-
ver las ecuaciones de propagación de Maxwell, el cual no resulta viable dado la cantidad de
información del entorno que debiera de estar disponible. Sin embargo una aproximación del
mismo, como seria el método de ray-tracing, implica la disponibilidad de una base de datos
de mediciones empíricas del entorno de propagación que, por razones prácticas difícilmente
esté disponible hoy día. Es por ello, que el enfoque principal de la metodología de análisis del
comportamiento de canal se centra en el modelado estocástico del mismo y la simulación del
comportamiento en conjunto con la arquitectura del sistema de comunicaciones propuesto. Para
esto se propone:

Desarrollar herramientas analíticas que posibiliten modelar y simular el canal de comu-
nicaciones Tierra-Aire tomando en cuenta la dinámica espacial de los nuevos escenarios.

Estudiar teóricamente el comportamiento del canal, caracterizando de este modo la capa-
cidad de transferencia de información alcanzable en estos nuevos escenarios.
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1.4. Contribuciones
El aporte principal de esta Tesis es la caracterización de las estructuras de receptores mul-

tiusuario cuando operan en arquitecturas de sistemas MIMO Multiusuario combinados con al-
goritmos de selección de usuarios y esquemas de precodificación lineal en transmisión, cuando
la CSIT sólo se puede conocer en forma parcial (cuantizado), en canales Tierra-Tierra (des-
crito por procesos estocásticos con desvanecimiento Rayleigh) y canales Aire-Tierra (descrito
por procesos estocásticos tipo Rician con con descripción de movilidad). A continuación, se
enumeran, las publicaciones originales que componen a esta Tesis.

1. Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. Adaptive Blind Interference Cancellation
and Spatial Scheduling Schemes for Closed Loop Multiuser MIMO Systems. Latin Ame-
rican Applied Research Journal, LAAR.Vol. 43:237-242 (2013).

2. Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. Scheduling Schemes with Adaptive Blind
Detection for Code Reuse in Multiuser MIMO Systems EURASIP Journal on Advances
in Signal Processing 2013, 2013:109.

3. Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. On the Application of Three Dimensional
HAP MIMO Model in UAV Environment Enviado para su revisión al IEEE ACCESS Jour-
nal.

El primer objetivo de la investigación consistió en realizar un análisis de desempeño y com-
plejidad de implementación de algoritmos conocidos en el canal inalámbrico considerando dife-
rentes configuraciones de canal MIMO. Este análisis permitió determinar en qué escenario estos
algoritmos pueden ser aplicados. En base a los reportes de atractivas ganancias de desempeño
en términos de capacidad de canal en arquitecturas MIMO con diversidad en transmisión a lazo
cerrado, un Capítulo de este trabajo se ha concentrado en el análisis de desempeño de nuevos
esquemas receptores MIMO multiusuario generando criterios de diseño que puedan utilizarse
en estructuras paralelizables y sintetizables en hardware reconfigurable. Este estudio permitió la
propuesta de un nuevo esquema de transmisión y recepción que consigue mejores desempeños
diseñando el diagramador y el receptor de manera conjunta de tal manera que cooperen con la
disminución de interferencia. Esta propuesta fue publicada en la revista LAAR (Latin American
Aplied Research).

Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. Adaptive Blind Interference Cancellation
and Spatial Scheduling Schemes for Closed Loop Multiuser MIMO Systems. Latin Ame-
rican Applied Research Journal, LAAR.Vol. 43:237-242 (2013)

En el siguiente artículo, publicado en la revista Journal on Advances in Signal Processing
se propone una variante del esquema de transmisión anterior, donde el diagramador proyecta
la información para distintos usuarios a sub-espacios ortogonales pero distinguibles para el
receptor adaptativo ciego.

Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. Scheduling Schemes with Adaptive Blind
Detection for Code Reuse in Multiuser MIMO SystemsEURASIP Journal on Advances
in Signal Processing 2013, 2013:109
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En general, lo nuevos escenarios de comunicaciones vislumbrados en la Conferencia Mun-
dial de Radiocomunicaciones comparten la característica de que la cantidad de nodos operando
en ellos de manera simultánea puede crecer hasta ser denominados masivos, consecuentemente
surge como primera preocupación el nivel de interferencia que deben tolerar los nuevos siste-
mas. En este sentido se investigó el impacto de los niveles de interferencia entre nodos perte-
necientes a una misma red satelital como así también el impacto de otros nodos ya existentes.
Se dedica un capítulo de la Tesis a describir estos nuevos escenarios, con especial énfasis en los
desafíos que presenta. Además, en base a la investigación y diseño de constelaciones satelitales,
se ha realizado una publicación sobre el impacto del lóbulo de radiación de la antena en los
niveles de interferencia percibidos en nodos satelitales.

Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. Interferencia en Sistemas Distribuidos de
Satélites en Órbita Media y Baja XV Reunión de Trabajo en Procesamiento de la Infor-
mación y Control San Carlos de Bariloche, 16-20 de Septiembre 2013 - ISBN: 978-987-
27739-7-7

Aunque en el transcurso de esta investigación se generaron avances en la investigación de
estructuras de receptores multiusuarios MIMO, los mismos estaban basados en modelos de ca-
nal de enlaces terrestres o de espacio tierra con suposiciones que no reflejan el comportamiento
actual del mismo, ni el ancho de banda ni tampoco el dinamismo que los nuevos escenarios im-
ponen. En este sentido, se ha realizado una exhaustiva investigación de nuevos modelos de canal
capaces de reflejar adecuadamente el comportamiento del mismo en estos nuevos escenarios.
Los resultados obtenidos de la aplicación de los nuevos modelos a los escenarios de comuni-
cación móvil espacio-tierra se han plasmado en un trabajo, enviado al Journal IEEE Access,
donde discute las posibilidad de aplicación de un modelo de canal inalámbrico diseñado origi-
nalmente para plataformas de comunicación de gran altitud a escenarios de vuelo de vehículos
aéreos autónomos no tripulados.

Horacio Mendoza y Graciela Corral Briones. On the Application of Three Dimensional
HAP MIMO Model in UAV Environment Enviado para su revisión al IEEE ACCESS Jour-
nal
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Capítulo 2

Fundamentos de la Propagación
Inalámbrica

El diseño de sistemas de comunicaciones inalámbricos espectralmente eficientes requiere
de una profunda y detallada comprensión de la propagación de señales en medios no guiados.

La caracterización del canal inalámbrico es esencial para comprender su comportamiento
en distintos escenarios, capturar los principales mecanismos de propagación operan a distintas
frecuencias y a partir de esto modelarlo apropiadamente. En principio, el canal inalámbrico
presenta un comportamiento determinístico, sin embargo, debido a la gran cantidad de factores
que es necesario disponer de escenario a escenario representarlo de esta manera no resulta
viable. Es por esto que la manera de caracterizarlo confiablemente y que resulte representativo
de una gran cantidad de escenarios, es a través de sus estadísticas. Resulta necesario entonces,
identificar los factores claves a tener en cuenta para que el modelo de canal elegido, represente
adecuadamente al escenario de interés sobre el cual se desea desarrollar o mejorar un sistema
de comunicaciones inalámbrico. Con este fin, se repasan los fundamentos de la propagación
inalámbrica.

El Capitulo se organiza de la siguiente manera, la Sección 2.1 está dedicada a repasar los
principios de propagación de onda en un medio inalámbrico, sus mecanismos de propagación y
los principales modelos de canal de enlaces punto a punto presentes en la literatura. La Sección
2.2 introduce a los canales con MIMO en enlaces punto a punto. La Sección 2.3 describe los
potenciales beneficios que se puede obtener desplegando múltiples antenas en ambos extremos
del enlace de radio. La Sección 2.4 es un resumen de las técnicas más importantes que permiten
obtener los potenciales beneficios del canal MIMO y la Sección 2.5 contiene un sumario del
Capítulo.
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Figura 2.1: Propagación en el espacio libre, frente de onda isotrópico.

2.1. Características del Canal Inalámbrico
Una onda electromagnética viajera es caracterizada por las variaciones de sus campo eléc-

trico y magnético. El movimiento oscilante de las intensidades de campo, en un punto particular
del espacio y a una frecuencia f , induce vibraciones similares en el entorno espacial del punto, y
se dice que la onda electromagnética viaja o se propaga. La longitud de onda λ es la separación
espacial entre dos sucesivas oscilaciones, es decir la distancia que viaja la onda durante un ciclo
de oscilación. La frecuencia y la longitud de onda están relacionadas en el espacio libre como
λ = c/f , donde c es la velocidad de luz en el vacío. Si consideramos un onda electromagnética
que se propaga en el espacio libre desde una fuente puntual P que emite con potencia pt watts,
la misma se propaga de manera isotrópica en el espacio. Es decir, esféricamente radiante desde
el punto P como se ilustra en la Fig. 2.1. La densidad de flujo de potencia sobre la superficie de
la esfera con radio d y centro en P viene dada por,

pt
4πd2

, watts/m2. (2.1)

La fracción de potencia capturada, pr, por una antena receptora ubicada a una distancia d,
viene dada por [38],

pr
pt

=
λ2

(4πd)2
. (2.2)

La (2.2) refleja el comportamiento de la potencia capturada de un frente de onda que se
propaga desde una fuente puntual, que resulta con un decaimiento de potencia inversamente
proporcional al cuadrado de la distancia de la fuente, en el espacio libre. Sin embargo, en un
escenario más realista, el frente de onda interactúa con los objetos que encuentra en el trayecto
de propagación mediante diferentes mecanismos. A continuación repasamos los mecanismos
de propagación más importantes.

2.1.1. Mecanismos de Propagación
Los mecanismos son usualmente descritos en términos de las variaciones de las caracte-

rísticas de la señal, contrastadas con aquella señal que viaja a través del espacio libre donde
se considera que no existen esos mecanismos. La mayoría de las definiciones presentadas es-
tán basadas en la Standard Definitions of Terms for Radio Wave Propagationde la (Institute of
Electrical and Electronics Engineers - IEEE) y [39].
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Tabla 2.1: Parámetros mensurables de la señal recibida en función al mecanismo de propaga-
ción.

Mecanismo/Parámetro: Amplitud Fase Polarización Frecuencia BW AoA

Absorción X X
Reflexión X X X X X
Refracción X X X X X
Difracción X X X X
Dispersión X X X X X
Multicamino X X X X X
Centelleo X X
Dispersión frec. X X

Absorción: Reducción de la amplitud de la señal recibida causado por una irreversible con-
versión de la energía electromagnética en calor.

Reflexión: Para dos medios de propagación separados por una interfaz plana, la parte refle-
jada es la parte de la onda incidente que retorna al primer medio. La dirección de propagación
de la onda reflejada esta dado por la ley de reflexión de Snell. Este fenómeno tiene lugar cuando
la onda electromagnética transmitida impacta de lleno contra un objeto de gran dimensión (en
comparación con la longitud de onda de la señal de radio transmitida). La superficie de la tierra,
los edificios, y los muros son ejemplos típicos de objetos donde el fenómeno de reflexión suele
tener lugar en el contexto de un sistema de comunicación inalámbrico.

Refracción: Es un cambio de la dirección de propagación del frente de onda como resultado
de las variaciones espaciales del índice de refracción del medio.

Difracción: La difracción es un cambio de dirección de propagación como resultado de la
presencia de obstáculos, zonas de apertura restringida u otros objetos en el medio de propa-
gación. Este fenómeno permite a las señales de radio propagarse por detrás de obstrucciones.
Aunque la intensidad de la señal recibida decae rápidamente a medida que el receptor se mue-
ve hacia la región obstruida, el campo difractado aún existe y tiene suficiente intensidad para
producir una señal útil. La difracción tiene su origen cuando la línea imaginaria que une los
extremos transmisor y receptor de un enlace de radio se encuentra obstruida por una superficie
con irregularidades filosas (bordes agudos). El comportamiento del campo difractado se puede
explicar a partir del principio de Huygens, en el cual establece que todos los puntos de un frente
de onda se pueden considerar como fuentes puntuales de nuevas ondas secundarias. Estas ondas
secundarias se combinan para producir un nuevo frente de onda en la dirección de propagación.
En este contexto, la presencia de frentes de ondas secundarios que se propagan hacia el interior
de la región de sombra (que genera el obstáculo) provocará una curvatura en la trayectoria de
propagación de la onda electromagnética original. Por esto, es posible recibir energía electro-
magnética en situaciones prácticas donde no existe línea visual entre ambos extremos del enlace
de radio.

Dispersión: La dispersión o scattering es un proceso en el cual la energía del frente de on-
da es dispersada en dirección debido a la interacción de la misma con zonas no homogéneas,
propias del medio de propagación (por mecanismos distintos a los de refracción y reflexión).
Este fenómeno tiene lugar cuando la onda electromagnética se propaga a través de un medio
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Figura 2.2: Principales mecanismos de propagación inalámbrica.

compuesto por un gran número de objetos (por unidad de volumen) cuya dimensión física es pe-
queña en comparación con la longitud de la onda de la señal de radio transmitida. La dispersión
de ondas electromagnéticas se genera en presencia de superficies rugosas, objetos pequeños u
otros tipos de irregularidades en el entorno del canal de radio. El follaje de los árboles, los carte-
les de señalización vial, los postes de iluminación y la mayoría de los elementos que componen
el mobiliario urbano de una ciudad, son ejemplos típicos de objetos que generan dispersión en
sistemas de comunicación inalámbricos prácticos.

Multicamino: Es una condición de propagación que se observa cuando una transmisión
llega al receptor por dos o más trayectos de propagación. Esto puede resultar por irregularidades
en la troposfera o la ionosfera, dispersiones del frente de onda por estructuras en el camino de
propagación o rebotes en la superficie de la tierra.

Centelleo Son fluctuaciones temporales rápidas de la amplitud y fase del frente de onda
causada por pequeñas irregularidades presentes en el trayecto de propagación.

Dispersión en Frecuencia: Variaciones en la componentes de frecuencia y fase dentro del
ancho de banda del frente de onda, causado por un medio dispersivo. Un medio dispersivo es
aquel cuyas componentes constitutivas (permitividad, conductividad y permeabilidad) depen-
den de la frecuencia (dispersión temporal) o dirección espacial (dispersión espacial).

Muchos de los mecanismos descritos anteriormente pueden presentarse de manera simultá-
nea en el trayecto de propagación. Esto dificulta la identificación del mecanismo predominante
que genera un cambio en las características de la señal transmitida. Es por ello que el autor
de [40] resalta la diferencia de significados entre efectos de propagación y mecanismos de pro-
pagación. Los efectos de propagación se definen en términos de las variaciones en los paráme-
tros de la señal recibida (pueden ser causado por varios mecanismos de propagación actuando
simultáneamente), mientras que los mecanismos de propagación hacen referencia a la manera
en que se produce la variación de un parámetro de señal. En la Tabla 2.1 se puede apreciar el
impacto de cada mecanismo considerado en los parámetros observables de la señal.

En el diseño de sistemas de comunicaciones resulta importante disponer de modelos de
comportamiento del canal y en base a lo expuesto una señal de información que viaja a través
de un canal de comunicación inalámbrico está sujeta a las leyes físicas que dicta la teoría de
ondas electromagnéticas, donde se establece la presencia de múltiples trayectos de propaga-
ción como consecuencia de la existencia simultánea de diferentes mecanismos de propagación
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Figura 2.3: Relación entre las funciones primer conjunto de ecuaciones de Bello [42] a través
de la transformada de Fourier.

(Fig.2.2). De esta manera, la señal resultante en recepción es la superposición simultánea de
varios frentes de ondas electromagnéticos provenientes de diferentes direcciones que arriban en
distintos instantes de tiempo, donde cada una de estas señales aporta una porción de energía
distinta y además, poseen una fase instantánea diferente.

Considerando el comportamiento del canal inalámbrico como un sistema lineal, es razo-
nable describir su comportamiento en términos de filtros lineales variantes en el tiempo [41].
La descripción más general del canal de radio móvil la dio Bello [42] a través del conjunto de
cuatro funciones de sistema. Estas son, la respuesta al impulso variante en el tiempo, h(t, τ), la
función de transferencia variante en el tiempo, T (t, f), la respuesta al impulso Doppler, S(v, τ),
y la función de transferencia Doppler, B(v, f). La relación de estas funciones con la transfor-
mada de Fourier se muestra en la Fig. 2.3

Utilizando la (Channel Impulse Response - CIR), h(t, τ) del filtro, la relación entre la señal
de entrada de tiempo continuo, s(t), y la señal de salida, y(t), es,

y(t) =

∫ ∞
−∞

h(t, τ)s(τ)dτ, (2.3)

En principio h(t, τ) o equivalentemente B(v, f) describen completamente el comportamiento
del canal de radio móvil. Sin embargo, esta información no está disponible para ningún tipo de
canal, dado que este depende de la topografía del terreno y sólo puede describirse a través de
las estadísticas del mismo.

Una completa descripción de h(t, τ) implica conocer las funciones de densidad de proba-
bilidad multidimensional de las funciones de sistema, lo cual no es posible. Una aproximación
muy utilizada es la de limitar la descripción del comportamiento del canal hasta la cantidad
de información disponible en las estadísticas de primer y segundo orden, i.e. los valores me-
dios y correlaciones de cada función de sistema definida por Bello. Considerando que el medio
inalámbrico es puramente aleatorio, este puede ser representado por procesos de media nula,
entonces,

Rh(t1, t2, τ1, τ2) = E{h(t1, τ1)h∗(t2, τ2)}, (2.4)
RT (t1, t2, f1, f2) = E{h(t1, f1)h∗(t2, f2)}, (2.5)
RS(v1, v2, τ1, τ2) = E{h(v1, τ1)h∗(v2, τ2)}, (2.6)
RB(v1, v2, f1, f2) = E{h(v1, f1)h∗(v2, f2)}. (2.7)
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Figura 2.4: CIR de un canal Inalámbrico.

Estas cuatro funciones de correlación son todavía complicadas para usos prácticos (4 di-
mensiones). Consecuentemente se introdujeron dos importantes simplificaciones como la supo-
sición de que el proceso es estacionario en sentido amplio (Wide-Sense Stationary - WSS), y
también que las respuestas de los dispersores no están correlacionadas (Uncorrelated Scattering
- US). Estas suposiciones pueden introducirse por separado o juntas. La consideración de ambas
en simultáneo se conoce como ( Wide Sense Stationarity, Uncorrelated-Scattering - WSSUS),
y resultó ser de suma importancia dado que de allí se deriva la expresión más simple del canal
que exhibe desvanecimiento en el dominio temporal y frecuencial.

Los canales que exhiben estadísticas de desvanecimiento que no son estrictamente estacio-
narias en el dominio temporal, pueden considerarse WSS por intervalos de tiempo. Esto permite
considerar a las funciones de correlación dependientes de la diferencia de tiempo considerada.
Sin embargo, esta consideración impone restricciones en el comportamiento de canal en el do-
minio del corrimiento Doppler, i.e.,

Rh(t1, t2, τ1, τ2)|WSS = Rh(∆t, τ1, τ2), (2.8)

donde ∆t = t2 − t1. El corrimiento Doppler se corresponde con el dominio temporal, y la
consideración WSS también se manifiesta en este dominio, entonces

RS(v1, v2, τ1, τ2) |WSS = RS(∆v, τ1, τ2)δ(∆v), (2.9)

donde ∆v = v2 − v1. La función de correlación de la respuesta al impulso Doppler difiere de
cero sólo para corrimientos Doppler iguales. Es decir que el contenido espectral de señales con
diferentes corrimientos Doppler resultan no correlacionadas. Esto, implica que la dispersión se
origina en distintas fuentes con distribuciones angulares no correlacionadas.

Por otro lado, si se incorpora la consideración US significa que los ecos causados por fuentes
con diferentes longitudes de trayecto son no correlacionados en amplitud. Esto se refleja en el
comportamiento del canal como si fuera estacionario en el dominio frecuencial, i.e.,

RB(v1, v2, f1, f2) |US = RB(v1, v2,∆f), (2.10)
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donde ∆f = f2 − f1. Este comportamiento se corresponde con el dominio de retardo temporal
mostrando el siguiente comportamiento,

Rh(t1, t2, τ1, τ2) |US = Rh(t1, t2,∆τ)δ(∆τ). (2.11)

Considerando la aplicación simultánea de ambas restricciones, WSS y US, surge la clasifi-
cación de canales WSSUS. Este tipo de canales es la clase más simple no degenerada de canales
que exhiben dispersión no correlacionada en el dominio de retardo y corrimiento Doppler. De
esta manera, las funciones de correlación se reducen a dos dimensiones, esto es

Rh(t1, t2, τ1, τ2) |WSSUS = Rh(∆t, τ)δ(∆τ), (2.12)
RT (t1, t2, f1, f2) |WSSUS = RT (∆t,∆f), (2.13)
RS(v1, v2, τ1, τ2) |WSSUS = RS(v, τ)δ(∆v)δ(∆τ), (2.14)
RB(v1, v2, f1, f2) |WSSUS = RB(v,∆f)δ(v), (2.15)

considerando el teorema de Wiener-Kinchineen, las ecuaciones (2.12) y (2.14), se pueden rees-
cribir de la siguiente manera,

Rh(v1, v2, τ1, τ2) |WSSUS = Ph(∆t, τ)δ(∆τ), (2.16)
RS(v1, v2, τ1, τ2) |WSSUS = Ps(v, τ)δ(∆v)δ(∆τ). (2.17)

donde Ps(v, τ), es conocida como función de scattering y representa la potencia media que
arriba con corrimiento Doppler v y retardo τ . Ph(∆t, τ) puede ser interpretada como la densidad
de potencia cruzada entre h(t1, τ) y h(t1 + ∆t, τ).

En base a este comportamiento, el modelo que caracteriza la respuesta impulsiva del canal
inalámbrico (en el dominio del tiempo) para una frecuencia de portadora fc está constituido por
Nc coeficientes del canal (taps) en distintos retardos de tiempo τn, i.e.

h(t, τ) =
Nc−1∑
n=0

αn(t, τ) exp {j [ωcτn(t) + φn(t, τ)]} δ [τ − τn(t)] , (2.18)

donde δ(t) representa la función delta de Dirac. ωc = 2πfc, mientras que αn y φn represen-
tan la amplitud y la fase aleatoria del n-ésimo coeficiente del modelo de canal inalámbrico,
respectivamente.

En la práctica, el comportamiento estocástico de estos parámetros se caracteriza a partir de
diferentes modelos estadísticos según las particularidades del medio inalámbrico que se desea
estudiar. Los mecanismos que participan en la variación de algún parámetro de la señal pueden
ser varios siendo imposible determinar que tipo de mecanismo predomina, sin embargo es posi-
ble describir los efectos de propagación agrupándolos según la dinámica temporal que presenta.
A continuación, se presenta cómo afectan estos mecanismos de propagación la dinámica del
canal de radio en diferentes escalas, a saber:

Atenuación por propagación (dinámica de gran escala),

Oscurecimiento o Shadowing (dinámica de escala media) y

Desvanecimiento multitrayecto (dinámica de pequeña escala).
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2.1.2. Atenuación por Propagación ( Dinámica a Gran Escala)

La atenuación por propagación o pérdida de trayecto (path loss) es un efecto a gran es-
cala que afecta a las ondas electromagnéticas de manera gradual durante su propagación. En
un escenario de propagación teórico ideal (espacio libre sin obstáculos), la energía de la se-
ñal en recepción se determina a partir de la ecuación de Friis para el espacio libre, (2.2). Sin
embargo, a la hora de caracterizar la atenuación por propagación en sistemas de comunicación
inalámbricos reales, se debe recurrir al empleo de modelos de comportamiento más avanzados.
En la literatura existen varios modelos determinísticos, con base empírica, que posibilitan ca-
racterizar el comportamiento de este efecto en distintas circunstancias. Entre los modelos más
populares se pueden citar el modelo de Okumura-Hata [43], Walfish-Ikegami [44] y las exten-
siones COST-231 para estos modelos, el modelo de propagación con reflexión en tierra plana
con un factor de corrección (plane earth with clutter factor), entre otros [45]. En concordan-
cia con todos estos enfoques, hay suficiente evidencia teórica y empírica para establecer que la
energía electromagnética que se recibe en un sistema de comunicación inalámbrico, decae de
manera logarítmica con la distancia d ( tanto en medios interiores como exteriores). En base a
este comportamiento, la atenuación media de potencia, L, debido a la propagación por espacio
libre se puede caracterizar como

L ∝

(
d

d0

)n
, (2.19)

donde n es el exponente del modelo de atenuación logarítmico en distancia, mientras que d0

es una distancia de referencia próxima al transmisor en donde se lleva a cabo una medición
de atenuación (que se emplea como patrón). Para que el modelo de atenuación sea válido, la
distancia de referencia d0 se debe ubicar dentro de la región de campo lejano o de Fraunhofer.
El exponente n varía generalmente entre 2 (espacio libre) y 6 (medios inalámbricos con gran
número de obstrucciones). El valor de d0 se debe seleccionar de manera apropiada según el
tipo de medio de propagación. Por ejemplo, d0 = 1 km es un valor adecuado para emplear
en sistemas inalámbricos de gran cobertura (macro-celdas de sistemas celulares), mientras que
en presencia de sistemas inalámbricos de dimensiones más acotadas (micro-celdas de sistemas
celulares) se aconseja reducir el valor de d0 de 1 a 100 metros según el rango de cobertura del
sistema.

2.1.3. Oscurecimiento o Shadowing (Dinámica a Escala Media)

El modelo que refleja la ecuación (2.19) no tiene en cuenta la distribución de objetos (envi-
ronmental clutter) alrededor del punto donde se realiza la medición de atenuación. Esto genera
que la energía de la señal recibida fluctúe considerablemente y de manera aleatoria alrededor
del valor que se obtiene aplicando la (2.19), aplicado a distintos entornos y para una misma
distancia, d. A este efecto se lo conoce como oscurecimiento (shadowing). Reportes muestran
que la fluctuación de energía tiene un comportamiento log-normal (normal o Gaussiano en dB)
alrededor del valor que especifica la (2.19), i.e.

L(d) |dB = L(d) |dB +Xσ, (2.20)

donde Xσ es una Variable Aleatoria (VA) con distribución Gaussiana (en dB) con media nula
y desviación estándar σ. En la práctica, los valores del exponente n y la desviación estándar σ
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Figura 2.5: Simulación de la envolvente típica de un desvanecimiento Rayleigh a 1 GHz. Velo-
cidad del móvil 108 kmh.

se calculan a partir de datos de mediciones para diferentes distancias de separación entre trans-
misor y receptor. La idea clave es expresar, de manera conveniente y paramétrica, los valores
empíricos relevados en estas campañas de medición. Los métodos son variados, por ejemplo
técnicas de regresión lineal o ajustes de curva con criterio Mínimo de Error Cuadrático Medio
(MMSE). Estudiando convenientemente este comportamiento, es posible modelar la probabi-
lidad de corte de servicio Prout, (con un determinado índice de confianza) dentro del área de
cobertura total del sistema inalámbrico que se desea analizar. Los efectos de atenuación por
propagación y oscurecimiento, se pueden contrarrestar a partir del empleo de mecanismos de
control de potencia sobre el enlace de radio [46–48]. En esta circunstancia, el objetivo final es
adaptar convenientemente la potencia de salida del transmisor en función de la pérdida del tra-
yecto que se observa instante a instante en la recepción y de esta manera mejorar la probabilidad
de corte de servicio.

2.1.4. Desvanecimiento Multitrayecto (Dinámica a Pequeña Escala)

La interferencia mutua que se genera entre dos o más versiones de una misma señal que
arriban al receptor con diferentes retardos de tiempo dan como resultado una señal cuya ampli-
tud y fase experimenta una gran variabilidad aún en periodos cortos de tiempo, en la Fig. 2.5
se puede observar un ejemplo de la envolvente de la señal recibida. Esta variabilidad de peque-
ña escala es responsable de desvanecimientos profundos que generan pérdidas de datos en los
enlaces inalámbricos. Los mecanismos de control de potencia en transmisión, mencionados an-
teriormente, no operan con suficiente rapidez para compensar los grandes cambios de amplitud
que genera el desvanecimiento multitrayecto en escala microscópica. Para solucionar este con-
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(a) Rician. (b) Rayleigh.

Figura 2.6: Ejemplos de funciones de densidad de probabilidad.

tratiempo, se debe recurrir al empleo de una estrategia de transmisión distinta: los mecanismos
de diversidad en transmisión/recepción.

La naturaleza estadística de la amplitud de envolvente de la señal en recepción se suele
caracterizar generalmente a partir del empleo de tres modelos de desvanecimiento diferentes, a
saber:

Desvanecimiento Rayleigh,

Desvanecimiento Rician y

Desvanecimiento Nakagami.

2.1.4.1. Desvanecimiento Rayleigh

El Desvanecimiento Rayleigh es un modelo estadístico que caracteriza la amplitud de la
señal de radio en recepción cuando se verifica que:

No hay trayecto de propagación dominante entre transmisor y receptor, el canal es NLOS.

Hay un gran número de objetos que dispersan la energía de la señal electromagnética
alrededor del receptor.

En esta circunstancia, haciendo referencia al teorema central del límite, la respuesta al im-
pulso del canal se puede considerar como un proceso Gaussiano complejo. La envolvente, re, de
la suma de dos variables Gaussianas independientes e idénticamente distribuidas (i.i.d.) en cua-
dratura, sigue una distribución Rayleigh, mientras la fase instantánea tiene un comportamiento
uniforme en el intervalo [0, 2π). En la Fig. 2.6b se puede apreciar la función de densidad de
probabilidad (Probability Density Function - PDF) de la amplitud de envolvente de señal ins-
tantánea en un escenario inalámbrico con desvanecimiento Rayleigh. La fórmula cerrada de la
PDF Rayleigh viene dada por,

fre(r) =
r

σ2
exp

(
− r2

2σ2

)
, r ≥ 0, (2.21)

donde 2σ2 representa el valor medio de la potencia de señal recibida (previo a la detección).
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2.1.4.2. Desvanecimiento Rician

En presencia de un trayecto directo con línea de vista LOS en el canal inalámbrico, el pro-
ceso de desvanecimiento Rayleigh deja de poseer media nula. En este contexto, la distribución
de la amplitud de envolvente instantánea se debe comenzar a modelar como una distribución de
probabilidad Rician (también conocida como distribución de Rice). La PDF Rician se caracte-
riza generalmente a partir del factor de Rice

Kr =
s2

2σ2
, (2.22)

el cual, define la relación entre la potencia de la señal determinística s2 (componente especular)
y la potencia de señal difusa, 2σ2. La fórmula cerrada de la PDF Rician viene dada por

fre(r) =
r

σ2
exp

[
−(r2 + s2)

2σ2

]
I0

(rs
σ2

)
, r ≥ 0; s ≥ 0, (2.23)

donde I0(x) representa la función de Bessel modificada de primer tipo y orden cero. A modo de
ejemplo, en la Fig. 2.6a se puede apreciar el comportamiento de la PDF Rician para un factor
Kr = −∞ dB, (i.e., s = 0), el cual corresponde al caso PDF Rayleigh y Kr = 6dB, (i.e.,
s =

√
8σ), respectivamente. Cabe resaltar que la PDF Rayleigh resulta de no tener ninguna

componente especular entre emisor y receptor, así para un enlace único (sin diversidad) ésta
representa la PDF asociada al peor caso de recepción de potencia media.

2.1.4.3. Desvanecimiento Nakagami

La distribución Nakagami [49] es un modelo probabilístico empírico general que se ajusta
de manera apropiada a los valores de desvanecimiento multitrayecto recolectados en medios
inalámbricos reales. La fórmula cerrada de la PDF Nakagami viene dada por

fre(r) =
2

Γ(m)

(m
Ω

)m
r2m−1 exp

(
−mr

2

Ω

)
r ≥ 0; m ≥ 1

2
, (2.24)

donde Ω = E{r2
e} corresponde al valor medio de la potencia de señal recibida ( previo a la

detección). El factor

m =
Ω2

Var{r2
e}

=
Ω2

E{r4
e} − Ω2

, (2.25)

es la figura de desvanecimiento (fading figure) del proceso de desvanecimiento y Γ(·) representa
la función Gamma (general). En este contexto, el factor m determina el grado de variabilidad
del proceso, caracterizando de este modo cuan severa es la dinámica de desvanecimiento del
canal inalámbrico que se desea modelar. Es importante aclarar que, el parámetro Ω, de la PDF
Nakagami, es conocida en la literatura con el nombre de ganancia de (Signal-to-Noise power
Ratio - SNR). Cuando m = 1, la formula 2.24 se reduce a la distribución Rayleigh que se
presenta en (2.21). De manera similar, cuando

m =
(Kr + 1)2

(2Kr + 1)
, (2.26)

la (2.24) tiende a la distribución Rician (2.23).
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Figura 2.7: Ejemplo de canal inalámbrico móvil con ángulo de arribo aleatorio.

2.1.5. El concepto de Selectividad en el Canal Inalámbrico
La propagación multitrayecto genera una dispersión de la señal transmitida en varias di-

mensiones, afectando de este modo el comportamiento de la señal electromagnética recibida
en cada uno de estos dominios. A continuación, se presenta un resumen de cómo se modela el
comportamiento del canal en cada una de estas dimensiones, a saber:

Dominio del tiempo (dispersión Doppler),

Dominio de la frecuencia (dispersión por Retardo)

2.1.5.1. Desvanecimiento Selectivo en Tiempo

Los movimientos relativos del transmisor, del receptor y de los obstáculos intermedios entre
ambos, generan selectividad temporal en el canal inalámbrico. La caracterización apropiada de
este comportamiento permite modelar la dinámica del canal inalámbrico en el dominio del tiem-
po. En la práctica, el fenómeno de selectividad temporal genera un ensanchamiento espectral
en la señal transmitida durante su propagación. Las variaciones de frecuencia en un canal móvil
tienen su origen en el fenómeno físico conocido como efecto Doppler, donde los desplazamien-
tos de frecuencia propios de cada trayecto dependen de la diferencia angular entre el ángulo de
arribo azimutal del mismo y la dirección de movimiento relativa entre transmisor y receptor, ver
Fig.2.7. La dispersión Doppler fd representa la máxima dispersión de frecuencia entre todos los
desplazamientos Doppler correspondientes a cada una de las direcciones de arribo,

fd =
v

λc
, (2.27)

donde v es la velocidad de desplazamiento (relativa) del móvil y λ es la longitud de onda de la
señal portadora de radio.

La velocidad de cambio de la respuesta del canal en distintos tiempos se puede caracterizar a
partir de la función de autocorrelación temporal de la respuesta al impulso del canal Rh (∆t, τ).
En este contexto, el espectro Doppler del proceso estocástico que modela el desvanecimiento,
PS(v, τ), fue durante mucho tiempo modelado como el propuesto por Clarke-Jakes [50]. El

Pag. 36 Horacio A. Mendoza



Capítulo 2. Fundamentos de la Propagación Inalámbrica

modelo de Clarke-Jakes supone que los objetos que dispersan la energía electromagnética que
se propaga por el canal inalámbrico se encuentran uniformemente distribuidos alrededor de la
antena receptora, configurando de este modo un círculo perfecto sobre el plano horizontal. En
otras palabras, esto equivale a suponer que los frentes de ondas de los distintos trayectos del
canal inciden en la antena receptora aportando energía de manera uniforme desde todas las
direcciones azimutales. Utilizando un dipolo vertical de longitud λc

4
como antena receptora, se

puede mostrar que el espectro Doppler del modelo Clarke-Jakes viene dado por,

PS(v) =


1,5

πfd

√
1−
(
v
fd

)2
−fd ≤ v ≤ fd

0 en el resto
, (2.28)

donde v = f − fc es el desplazamiento Doppler relativo a la frecuencia portadora. En este
contexto, la función de autocorrelación temporal correspondiente al modelo Clarke-Jakes viene
dada por

R (∆t) = J0(2πfd∆t), (2.29)

donde J0(·) representa la función de Bessel de primer tipo y orden cero. El grado de selectividad
temporal que experimenta un canal inalámbrico se puede parametrizar a partir del tiempo de
coherencia Tc del mismo. El tiempo de coherencia se define como el intervalo de tiempo durante
el transcurso del cual los estados que adopta el canal inalámbrico móvil poseen un alto nivel de
correlación entre sí. El tiempo de coherencia de un canal con desvanecimiento es una medida
estadística inversamente relacionada con el valor de dispersión Doppler fd que experimenta
dicho canal,

Tc ≈
1

fd
. (2.30)

Cuanto menor sea el valor de Tc en un canal inalámbrico móvil, mayor será la velocidad con
que varíen los estados de dicho canal con el transcurso del tiempo. Un canal inalámbrico móvil
se clasifica como canal de desvanecimiento lento si su respuesta al impulso sólo varía signi-
ficativamente en un período de tiempo mucho mayor al tiempo de símbolo T de la señal de
información transmitida. (Block fading).

2.1.5.2. Desvanecimiento Selectivo en Frecuencia

El arribo de múltiples versiones de una misma señal transmitida en distintos retardos de
tiempo (donde cada réplica de señal original provee un aporte de energía diferente) genera
selectividad en frecuencia en el canal inalámbrico bajo análisis. La caracterización apropiada
de este comportamiento permite modelar la dinámica del canal multitrayecto en el domino de la
frecuencia. Esto permite responder preguntas como: para un pulso transmitido ¿cuanto varía la
potencia media en función del retardo de tiempo, τ . El grado de dispersión temporal que induce
un canal inalámbrico multitrayecto se puede modelar a partir del parámetro conocido con el
nombre de dispersión de retardo (delay spread). A grandes rasgos, la dispersión de retardo mide
la diferencia temporal que existe entre el trayecto (distinguible) que arriba la antena receptora
con máximo retardo y el trayecto que llega a la antena receptora con retardo mínimo, ver Fig.
2.8. Nótese que en la mayoría de los casos, corresponde al retardo de arribo del trayecto con
LOS. En la práctica, existen diferentes parámetros que permiten caracterizar de forma más
apropiada el perfil de potencia del canal inalámbrico multitrayecto. Entre los mismos, se pueden
destacar los siguientes:
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Retardo en exceso medio (mean excess delay),

Dispersión de retardo RMS (RMS delay spread) y

Dispersión de retardo en exceso @X dB ( excess delay spread @ X dB).

El retardo en exceso medio τ representa el primer momento del (Power Delay Profile -
PDP), Ph(τ) |∆t=0 , del canal inalámbrico multitrayecto,

τ =

∑
k a

2
kτk∑

k a
2
k

=

∑
k S(τk)τk∑
k S(τk)

, (2.31)

donde ak y τk representan la amplitud y el retardo (relativo a τmı́n) del k-ésimo coeficiente en el
perfil de potencia de canal inalámbrico multitrayecto, respectivamente. La dispersión de retardo
RMS στ equivale a la raíz cuadrada del segundo momento central del perfil de potencia del
canal inalámbrico multitrayecto,

στ =

√
τ 2 − (τ)2, (2.32)

donde τ viene dada por (2.31), mientras el segundo momento del perfil de potencia del canal
inalámbrico multitrayecto viene dado por la expresión

τ 2 =

∑
k a

2
kτ

2
k∑

k a
2
k

=

∑
k S(τk)τ

2
k∑

k S(τk)
. (2.33)

Por último, la dispersión de retardo en exceso @X dB del perfil de potencia de un canal
inalámbrico se define como el retardo durante el cual la energía electromagnética multitrayec-
to cae X dB por debajo de su valor máximo. En otras palabras, la dispersión de retardo en
exceso @X dB se define como τX − τmı́n, donde τX es el retardo máximo correspondiente al
trayecto cuyo aporte de energía se encuentra dentro del rango de los X dB respecto al nivel
máximo de energía del perfil de potencia del canal (que no necesariamente tiene que ser el que
le corresponde al trayecto con retardo τmı́n).

La transformada de Fourier de la dispersión de retardo |R (∆t)| permite ver que el canal
multitrayecto se comporta como un filtro con (Finite Impulse Response - FIR), induciendo de
este modo un comportamiento selectivo en el dominio de la frecuencia. En este contexto, el
rango de frecuencias a lo largo del cual la respuesta del canal se puede considerar constante
(plana) se conoce como ancho de banda de coherencia del canal Bc. El ancho de banda de
coherencia de un canal con desvanecimiento es una medida estadística inversamente relacionada
con la dispersión de retardo RMS στ del mismo,

Bc ≈
1

στ
. (2.34)

Un canal inalámbrico multitrayecto se clasifica como canal con desvanecimiento plano (no
selectivo en frecuencia) si el ancho de banda de la señal de informaciónBs es significativamente
menor al ancho de banda de coherencia del canal ( Bs � Bc). En la Fig. 2.9 se puede apreciar
las relaciones entre los distintos parámetros de caracterización de la selectividad en tiempo y
frecuencia.
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Figura 2.8: Perfil de Retardo de Potencia. Parámetros de dispersión de retardo de la señal reci-
bida.

2.1.5.3. Desvanecimiento Selectivo en Espacio

El concepto de dispersión angular en el extremo receptor/ transmisor de un enlace de radio
hace referencia a la dispersión que se observa en el patrón de Ángulo de llegada/ Ángulo de las
componentes multitrayecto en el arreglo de antenas en recepción/transmisión, respectivamente.
La presencia de diferentes direcciones de llegada, conducen a que el canal inalámbrico multi-
trayecto posea un comportamiento selectivo en espacio; en otras palabras, que las amplitudes
de señal que se observen dependan directamente de la ubicación espacial de los elementos del
arreglo de antenas. Los canales selectivos en espacio se modelan a partir de un parámetro ca-
racterístico, conocido como distancia de coherencia dc. La distancia de coherencia representa
la separación máxima que puede existir entre dos elementos de un arreglo de antenas, de forma
tal que los procesos de desvanecimiento que se observen en los mismos continúen fuertemente
correlacionados entre sí. Un límite superior para la dc de un sistema inalámbrico con múltiples
antenas viene dado por la siguiente relación:

dc ≤
λc

2 sin(∆θmáx

2
)
, (2.35)

donde λc es la longitud de onda de la portadora de radio y ∆θmax representa la máxima separa-
ción angular del patrón de radiación del arreglo de antenas, en otras palabras el máximo rango
de valores en los cuales el espectro azimutal de potencia del arreglo no es nulo. A modo de
resumen en la Fig.2.9 se muestra las interrelaciones de los parámetros definidos.
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Figura 2.9: Relaciones entre la funciones de correlación de canal y la funciones de densidad de
potencia [42, 51].

2.2. Sistemas de Comunicaciones con Múltiples Antenas
En la década de 1990, los trabajos de Foschini et al. [4] y Telatar [5] mostraron que es posi-

ble incrementar linealmente la capacidad de un enlace de radio utilizando múltiples elementos
de antena en ambos extremos del sistema de comunicación. Específicamente, siMt es el número
de antenas en transmisión y Mr es el número de antenas en recepción, la tasa de transmisión al-
canzable en un canal punto-a-punto inalámbrico con MIMO es aproximadamente mı́n(Mt,Mr)
veces mayor que la que se obtiene en un sistema inalámbrico SISO. A esta mejora en la capaci-
dad de un sistema de comunicación con MIMO se la suele referenciar en la bibliografía como
ganancia por multiplexación (SM) [7].

Para que un sistema de comunicaciones MIMO pueda explotar de manera efectiva la ganan-
cia de SM del medio inalámbrico, se debe equipar a ambos extremos del enlace con múltiples
elementos de antenas,(Mt > 1 y Mr > 1), además ambos extremos del enlace deben poseer
algún nivel de conocimiento de la información del estado de canal (CSI) configurada entre ellos.
El conocimiento de CSI define dos tipos de escenarios de comunicaciones: a lazo abierto y a
lazo cerrado, donde la diferencia surge de identificar que extremo del enlace tiene disponible
la información del canal, ya sea sólo en el receptor (Channel State Information at the Receiver
side - CSIR), sólo en el transmisor CSIT o en ambos extremos del enlace.

Según el sentido del flujo de información, al canal MU-MIMO se lo suele clasificar como
canal multiacceso (MAC) o como canal de difusión (BC). Un canal MAC representa de manera
conceptual el enlace de subida (UL) de un sistema de comunicación, donde varios transmisores
emiten simultáneamente información hacia un único receptor. Por otro lado, el canal BC es un
modelo abstracto del enlace de bajada (DownLink - DL) de un sistema de comunicación, donde
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Figura 2.10: Arquitectura de Comunicación MIMO a lazo cerrado con único usuario.

un transmisor (BS o AP) sirve a varios receptores de forma simultánea.

2.3. Beneficios de Canales MIMO con Único Usuario
Los trabajos de Foschini et al. y Telatar fueron pioneros de un gran número de investigacio-

nes posteriores, las cuales no solo analizaron con mayor profundidad los limites de desempeño
de diferentes tipos de canales inalámbricos con MIMO, sino que también propusieron técni-
cas avanzadas para explotar el potencial que presenta esta tecnología en aplicaciones de diseño
practicas. Convencionalmente los sistemas de comunicación inalámbricos con una sola antena
en transmisión/recepción incrementan el desempeño del enlace empleando técnicas de modu-
lación en el dominio del tiempo y/o el de la frecuencia. En particular, la codificación de canal
es utilizada con el objetivo de mitigar los efectos negativos del desvanecimiento multicamino.
Sin embargo, con la creciente demanda de servicios inalámbricos, las antenas han sido involu-
cradas como parte del sistema de procesamiento de señal del enlace. En este sentido, el empleo
de múltiples antenas en transmisión/recepción posibilita aprovechar el dominio espacial del ca-
nal inalámbrico como una nueva dimensión de trabajo. El gran potencial del uso de múltiples
antenas para la comunicación inalámbrica ha sido evidente a partir de finales de la década del
90 cuando las técnicas multi-antena mostraron nuevas maneras de aumentar la tasa de datos y
disminuir la tasa de error, sacando provecho de las trayectorias multicamino entre emisor y re-
ceptor. Por esto, el constante desarrollo de este tipo de tecnologías constituye al día de la fecha
un tema de interés primario para hacerle frente al desafío que implica obtener eficiencias es-
pectrales superiores a las actuales. Un sistema con múltiples antenas en transmisión/recepción
esencialmente configura distintos comportamientos de canal entre cada par de antena trans-
misora/receptora. Si las características de desvanecimiento de los medios paralelos formados
entre cada par de antenas transmisora-receptora son suficientemente diferentes, los canales se
consideran independientes. Con esta característica presente, los mecanismos de transmisión con
múltiples antenas se pueden emplear con diferentes propósitos bien diferenciados.

Ganancia de Diversidad Espacial. Existe ganancia de diversidad espacial cuando la
misma información es transmitida/ recibida en cada elemento del par antena transmiso-
ra/ receptora, luego la conveniente combinación de señales genera un incremento de la
SNR de la señal recibida. Esto se logra utilizando la diversidad espacial (canales inde-
pendientes) que proveen las múltiples antenas y mejoran la robustez de la comunicación
inalámbrica frente al desvanecimiento multitrayecto. También se interpreta como la dis-
minución de la SNR requeridas para lograr un valor especifico de BER. Su objetivo final
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Figura 2.11: Beneficios de los sistemas con MIMO.

es reducir la probabilidad de corte de servicio en el sistema con MIMO, al reducir el
rango dinámico de la señal en recepción. Este tipo de ganancia depende del número de
elementos de antenas y para lograrlo el receptor debe conocer la CSI relacionada a cada
canal independiente.

Ganancia de Potencia. Busca concentrar la energía electromagnética irradiada en una
o más direcciones espaciales. Su objetivo final es incrementar el valor medio de la SNR
recibida en el sistema con MIMO en un área espacial determinada, o suprimir la interfe-
rencia de acceso múltiple en un escenario multiusuario.

Ganancia por Multiplexación Espacial. Consiste en transmitir varias corrientes de bits
de información no correlacionadas (destinadas a un mismo usuario) a través de trayectos
espaciales independientes, los cuales se obtienen a partir de un procesamiento de seña-
les conjunto tanto en transmisión como en recepción. El beneficio de esta ganancia se
interpreta como un incremento en la tasa de transferencia de información.

Cabe destacar que tanto en la ganancia de diversidad espacial y la obtenida por multiplexa-
ción espacial se plantean situaciones de compromiso entre obtener, una menor probabilidad de
error, para la primera y mayor tasa de transferencia, para la segunda. A continuación se presen-
tan distintas técnicas implementables, disponibles en la literatura, con el fin de aprovechar los
beneficios que ofrece el canal MIMO inalámbrico.

2.4. Técnicas para Canal MIMO con Único Usuario

2.4.1. Técnicas de Diversidad Espacial
La ganancia por diversidad espacial se desarrolla con el objetivo de disminuir la cantidad

de errores en el sistema al mejorar la SNR en recepción y mitigar los efectos negativos del
desvanecimiento multicamino del canal. La diversidad espacial se logra utilizando un arreglo
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de antenas en el transmisor/receptor, donde cada elemento del arreglo transmite/recibe una ré-
plica ponderada de la señal de información original. Si la separación entre antenas dentro del
arreglo es adecuada, los procesos de desvanecimiento que experimentan cada uno de los ca-
nales de radio que se configuran entre cada par de antenas en transmisión y recepción serán
independientes. En el receptor, las señales redundantes recibida en cada elemento del arreglo
deben ser combinadas apropiadamente. De este modo, se consigue reducir significativamente la
probabilidad de que todos los canales espaciales del escenario inalámbrico con MIMO sufran
un estado de desvanecimiento profundo en forma simultánea. Como consecuencia de esta es-
trategia de transmisión, se consigue una mejora en la capacidad de corte de servicio (Cout) de
un enlace inalámbrico punto a punto. En base a la posibilidad de despliegue de antenas en cada
extremo del enlace, los esquemas de diversidad espacial se pueden clasificar en dos grandes
grupos, esquemas de diversidad espacial en transmisión y esquemas de diversidad espacial en
recepción.

2.4.1.1. Diversidad Espacial en Recepción

La diversidad espacial en recepción constituye una familia de técnicas maduras, las cuales
han sido estudiadas profundamente desde la década de 1950. El escenario de aplicación es
un sistema con una sola antena transmisora y múltiples antenas receptoras. El receptor realiza
una combinación lineal de las señales recibidas en cada elemento del arreglo con el objetivo
de obtener una señal de mejor calidad. Existen diversas formas de combinar las señales de
los elementos del arreglo de antenas en el receptor, las tres alternativas más importantes en la
literatura son:

Combinación con Relación Máxima (Maximal Ratio Combining - MRC) en este método
se ponderan primero las señales que se perciben en cada uno de los elementos del arreglo de
antenas en recepción, combinándolas posteriormente de forma coherente con el objetivo final
de maximizar la SNR de la señal resultante a la salida. El factor de ponderación de cada una de
las ramas de recepción es directamente proporcional a la ganancia de canal que experimenta el
elemento de antena correspondiente.

Combinación con Igual Ganancia, (Equal Gain Combining - EGC) el procesamiento de
señales que se lleva a cabo en este método es similar al que se realiza en MRC. La principal
diferencia radica en que en EGC, los módulos de los factores de ponderación para cada una
de las señales son idénticos entre sí. Como todas la señales a la salida del arreglo de antena se
ponderan de igual modo, se reduce ligeramente la complejidad del procesamiento de señales en
recepción (a expensas de una ligera degradación en la calidad de la señal resultante a la salida
respecto al caso MRC).

Selección de Antenas en Recepción, (Receive Antenna Selection - RAS), a esta técnica se
la suele conocer también con el nombre de diversidad conmutada (switched diversity). El al-
goritmo RAS se encarga de seleccionar la señal del elemento de antena con mejor SNR, para
alimentar posteriormente al bloque decodificador en recepción. Este tipo de algoritmo se emplea
en receptores simples, con pocos requerimientos de procesamiento; sin embargo, representa la
alternativa con menor grado de desempeño de los tres esquemas de diversidad en recepción
expuestos.
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2.4.1.2. Diversidad Espacial en Transmisión

En la diversidad espacial en transmisión (Transmit-Diversity - TD) la idea es lograr una
ganancia de diversidad al enviar réplicas de señales a través de los elementos del arreglo de
antenas en el transmisor. Para permitir que en el receptor se pueda implementar una detección
sincrónica, es necesario un pre-procesamiento de la señal antes de la transmisión, típicamente
sin el conocimiento del canal en el transmisor. Con ésta técnica es requisito que el arreglo de
antenas esté presente en el transmisor, siendo opcional en el receptor.

En la literatura existen dos grandes grupos de técnicas de TD de acuerdo a la disponibilidad
de CSIT, las de lazo abierto (Open-Loop - OL) y lazo cerrado (Closed-Loop - CL). En los
esquemas de diversidad en transmisión a lazo abierto (Open-Loop Transmit-Diversity - OL-TD),
el emisor no dispone de CSIT alguna, por lo que supone los parámetros de transmisión fijos.
No obstante, en los esquemas de diversidad en transmisión a lazo cerrado, CL-TD, el emisor
utiliza la CSIT disponible para adaptar convenientemente los parámetros de transmisión, según
las condiciones instantáneas de canal que experimenta el usuario. El nivel de adaptación varía
de acuerdo al caudal de información que se reporta y en este sentido los sistemas que aplican
CL-TD presentan un desempeño comparativamente superior a los que aplican esquemas OL-
TD.

En conjunto con las ganancias mencionadas, de orden espacial, hacia finales de los años
90 se desarrollaron técnicas que podían alcanzar ganancias de orden temporal de manera si-
multánea. Estas técnicas se concentraron en incrementar la ganancia de diversidad de la señal
recibida empleando arquitecturas de diseño OL por sus ventajas de costo de implementación
comparadas con las arquitecturas CL. Estas técnicas son conocidas como códigos en bloque
espacio-temporales (Space-Time Block Code - STBC), las cuales se pueden dividir en dos gran-
des grupos:

Códigos en bloque espacio-temporal. Los STBC representan la familia de esquemas más
sencillos de codificación (Space-Time - ST). Estos permiten obtener una ganancia por diversi-
dad espacial de manera simple. La referencia más importante es la que desarrolló Alamouti [52]
en 1998. En ese trabajo y considerando un escenario de un arreglo de antenas con dos elementos
en transmisión, la idea principal es lograr una transmisión espacio-tiempo ortogonal, lo que per-
mite en el receptor una detección de máxima verosimilitud mediante una simple transformación
lineal.

Códigos Trellis Espacio-Temporal [53] (Space-Time Trellis Code - STTC). Los STBC no
pueden alcanzar la tasa de transmisión de un sistema SISO cuando se utilizan señales complejas
en presencia de más de dos antenas en transmisión. Aunque proveen ganancia por diversidad
espacial, no permite aprovechar de forma completa la capacidad de un sistema con MIMO.
Con la idea de superar esta limitación Tarok et al, presentaron en [54] una nueva familia de
códigos ST, conocidos como OSTBC. Estos códigos tienen la capacidad de proveer ganancia
por diversidad espacial en simultáneo con parte de la ganancia de codificación del esquema. Sin
embargo, la complejidad asociada a estos esquemas se incrementa de manera proporcional con
el número de bits del esquema de modulación utilizado.

En el receptor, por otro lado, la estrategia óptima de decodificación,en sentido (Maximum
Likelihood Sequence Estimation - MLSE), puede ser implementada mediante un algoritmo de
Viterbi [55].
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2.4.2. Técnicas de Conformación de Haz

Los arreglos de múltiples antenas desplegados a ambos extremos del enlace también se
pueden utilizar para incrementar la SNR en recepción y para mitigar interferencia multiusuario
(Multiple-Access Interference - MAI). En base a que la señal transmitida toma diferentes trayec-
tos para arribar al receptor, si el receptor conoce las direcciones dominantes en las que arriba la
señal es posible aplicar las técnicas de conformación de haz para ajustar el lóbulo principal del
arreglo receptor para obtener una alta directividad hacia los ángulos dominantes de arribo. De
esta manera la SNR se puede incrementar significativamente en comparación con un arreglo con
diagramas de radiación omnidireccional. En la literatura este incremento de la SNR es conoci-
do como ganancia del arreglo (array gain). De manera similar, si las direcciones dominantes de
propagación son conocidas en el lado transmisor, la energía transmitida puede concentrarse en
esas direcciones y no desperdiciarse en direcciones que no contribuyen a la señal recibida. Los
esquemas de conformación de haz son diseños implementados en arquitecturas CL equipadas
con múltiples antenas que posibilitan extraer ganancia de potencia del canal inalámbrico. A di-
ferencia de los métodos OL, los mecanismos de conformación de haz en transmisión (o CL-TD)
aprovechan la CSI reportada desde el terminal móvil (Mobile Station - MS) hacia la estación
base (Base Station - BS) a través de un canal reverso de señalización. Esta CSI se puede utilizar
para ponderar las señales que se transmiten a través de cada uno de los elementos del arreglo de
antenas para conseguir que los múltiples aportes de señal se combinen de manera constructiva
en recepción. De este modo, se logra reforzar la energía de la señal deseada en recepción.

En un enlace descendente donde el reporte de CSI se realiza a través de una banda de fre-
cuencia distinta al del envío de información FDD, la CSI se estima en recepción en cada uno de
los receptores, se discretiza y finalmente se reporta hacia el transmisor a través de mecanismos
de señalización apropiados. A continuación se describen brevemente las técnicas de diversidad
en la transmisión en una arquitectura de lazo cerrado CL-TD diseñadas para el DL de un sistema
MIMO con FDD. Las tres opciones más populares son:

2.4.2.1. Selección de antenas en transmisión (Transmit Antenna Selection - TAS)

Conocida también como Combinación con Selección de Transmisor (Transmitter Selection
Combining - TSC) [56], en esta técnica toda la potencia de transmisión se aplica a la antena
que presenta la mayor ganancia de canal. El principal beneficio de TAS es el bajo caudal de
información de retro-alimentación que necesita reportar. Sin embargo, su desempeño relativo
a otros esquemas CL-TD es inferior y es sensible a los errores en el reporte en el canal de
retro-alimentación [57].

2.4.2.2. Transmisión con igual ganancia (Equal Gain Transmission - EGT)

Esta técnica controla la fase de la señal aplicada a cada elemento del arreglo de antenas en
transmisión, de manera que se superpongan de manera constructiva en el extremo receptor. Con
esto se consigue que la potencia de transmisión se mantenga siempre balanceada a lo largo de
los distintos elementos que componen el arreglo de antenas. Un algoritmo específico para im-
plementar EGT en un sistema MIMO con FDD, conocido como CL-TD Modo 1 Generalizado
Modo (Generalized Mode 1 - g-mode 1), fué presentado en [56]. En este algoritmo, las dife-
rencias de fase que existen entre las señales provenientes desde las distintas antenas se ajustan
respecto a una antena de referencia [58]. Para esto, el receptor reporta hacia la BS las correc-
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ciones de fase (palabra código de longitud Mt − 1) y la discretización de cada una de las fases
relativas se realiza en forma independiente empleando Nrp bits de cuantización por antena.

2.4.2.3. Transmisión con relación máxima (Maximal Ratio Transmission - MRT)

Es una extensión del esquema EGT, donde el transmisor, además de ajustar las fases relati-
vas de los coeficientes de conformación de haz en los distintos elementos del arreglo de antena,
también pondera las amplitudes relativas de los coeficientes para que la energía en recepción se
maximice. Es decir que canaliza la mayor potencia de transmisión por la antena que presenta
la mayor ganancia de canal. Este esquema resulta CL-TD óptimo en términos de desempeño
aunque su implementación práctica requiere complejos estimadores de canal, un mayor caudal
de información de retro-alimentación para incluir información de amplitud y amplificadores de
potencia con respuesta lineal en todo el rango de variación.

Un algoritmo específico para implementar MRT en un sistema MIMO con FDD se conoce
con el nombre CL TD Modo 2 Generalizado (Generalized Mode 2 - g-mode 2) [56]. En este
algoritmo, el receptor primero ordena de mayor a menor todas (o algunas) de las ganancias
individuales de canal, para posteriormente seleccionar la información de señalización de fase
aplicando el algoritmo CL-TD g-mode 1 descrito en el punto anterior. Luego, reportan a la BS
tanto la información del orden de las ganancias individuales de canal como las diferencias de
fase de cada una de ellas (respecto a la antena que se emplea como referencia). Posteriormente,
la BS procesa esta información para establecer los valores de amplitud y fase de cada uno de
los pesos de conformación de haz que se deben aplicar en transmisión, los cuales se seleccionan
de un conjunto de cuantización finito que se conoce a priori en ambos extremos del enlace de
comunicación. Cuando este algoritmo de señalización reporta el orden de las ganancias de canal
en forma completa, la longitud de la palabra de retro-alimentación contara de dlog2(Mt!)e bits
de orden y (Mt − 1)Nrp bits de fase.

2.4.2.4. Supresión de Interferencia

La conformación de haz (beamforming) puede ser interpretada como un filtrado lineal en
el dominio espacial. Gracias a esto, también es beneficiosa en ambientes multiusuarios donde
se la utiliza con el fin de minimizar la interferencia multiacceso. Para esto, se puede ajustar los
diagramas de radiación para lograr un mínimo de radiación en la dirección espacial de otros
usuarios y al mismo tiempo maximizar la energía electromagnética en la dirección espacial del
enlace de interés [59]. El beneficio inmediato en el enlace es un incremento de la SNR en la
recepción del usuario deseado y una disminución de la interferencia multiacceso percibida por
el resto de los usuarios presentes. El manejo del diagrama de radiación a través del arreglo de
antena permite coexistir múltiples usuarios dentro del mismo ancho de banda. Este concepto es
conocido en la literatura como una técnica de acceso múltiple por división de espacio SDMA
[60].

2.4.3. Técnicas de Multiplexación Espacial

Las técnicas de multiplexación espacial SM tienen el objetivo de maximizar la tasa de trans-
ferencia de datos. La idea de la multiplexación espacial fue publicada por primera vez en [61].
El principio básico de esta técnica es descomponer el flujo de datos en Mt sub-secuencias, que
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son moduladas y transmitidas simultáneamente en el arreglo de antenas transmisora. En el re-
ceptor, las secuencias combinadas que arriban al arreglo de antenas son separadas mediante la
aplicación de algún tipo de algoritmo de cancelación de interferencia [62]. En base al compor-
tamiento del canal en relación a la tasa de datos, existen varias alternativas de algoritmos de
recepción que pueden alcanzar distintos grados de aprovechamiento de la ganancia SU-MIMO.

En el caso de canales de banda angosta, un esquema directo consiste en codificar en forma
conjunta las corrientes de datos que se transmiten desde los diferentes elementos del arreglo
de antenas. aplicando además detección (Maximum Likelihood - ML) de forma conjunta en las
señales que se observan en los múltiples elementos de antena en recepción. Sin embargo, el
ML logra desempeños próximos a los valores de capacidad del sistema SU-MIMO gracias a
la búsqueda exhaustiva sobre todas las posibles combinaciones de bits transmitidos, con una
complejidad de implementación proporcional al número de antenas y la cantidad de bits por
símbolo del esquema de modulación. Por esto, la implementación de este receptor suele resul-
tar inviable en sistemas prácticos. Con la idea de buscar receptores alternativos aplicables a este
esquema, existen opciones de baja complejidad como los receptores basados en transformacio-
nes lineales. Estos pueden ser, el de forzado de interferencia a cero (Zero-Forcing Receiver -
ZF) o de criterio de mínimo error cuadrático medio (Minimum Mean Square Error - MMSE).
Sin embargo, el desempeño en términos de BER es típicamente pobre, especialmente cuando
la cantidad de elementos del arreglo en recepción es comparable al de transmisión (Mr ≤Mt).
Ahora si Mr ≥Mt es posible obtener ganancia por diversidad.

Por otro lado, existen esquemas denominados estructuras Espacio-Temporal en Capas (La-
yer Space-Time - LST) las cuales permiten dividir el proceso de de-modulación en varios blo-
ques separados con complejidad de procesamiento reducida. Este esquema es conocido en
la literatura como arquitectura (Bell Labs LAyered Space-Time - BLAST). En la arquitectu-
ra BLAST, el transmisor divide el flujo de datos en Mt corrientes de datos secundarios (La-
yers). Luego las Mt sub-secuencias de datos son transmitidas simultáneamente por el arreglo
de antena. Cuando se aplica este esquema en medios inalámbricos sobre un escenario rico en
dispersores, las ganancias de canal entre cada par de antena transmisor-receptor tienden a ser
independientes entre sí.

En el lado receptor, es posible utilizar el receptor ML pero existen alternativas de recepción
de baja complejidad que involucra varias etapas de procesamiento, forzado de interferencia a
cero y luego cancelación de interferencia. En este tipo de algoritmo de recepción, las diferentes
capas no son demoduladas de manera simultánea sino de manera sucesiva. En primera instan-
cia se aplica a cada capa un algoritmo de forzado de interferencia a cero. Luego, el receptor
selecciona la capa (flujo de información independiente) con mayor SNR y demodula los datos
de esta capa considerando a las otras capas como interferencia. Posteriormente, la influencia
de esta capa demodulada, es restada de la señal recibida (paso de cancelación). Basado en esta
señal modificada, nuevamente se implementa un forzado de interferencia a cero y el algoritmo
selecciona de nuevo la capa con mayor SNR. El proceso se repite con todas las capas restantes.
Debido a la operación de forzado de interferencia el algoritmo impone la restricción de que la
cantidad de elementos en el arreglo en recepción se mayor o igual que el de transmisión. Cabe
aclarar que este esquema de recepción guarda muchas similitudes con el algoritmo de cance-
laciones sucesivas (Succesive Interference Cancellation - SIC) propuesto en el contexto de un
esquema de comunicación de acceso múltiple por división de código (Code-Division Multiple-
Access - CDMA). Un análisis detallado de este esquema BLAST y su desempeño es presentado
en [63]. Es importante mencionar también que algunos esquemas SM emplean algún tipo de
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estructura de codificación de canal. Los tipos de estructuras de codificación de canal existentes
pueden clasificarse según las dimensiones en las que operan. Las estructuras de una dimensión
operan en la dimensión temporal y en total se distinguen tres tipos de esquemas según donde
aplica la codificación:

Horizontal La codificación se realiza por capa y el receptor decodifica individualmente
cada capa.

Vertical La codificación se realiza en el flujo original de información y el receptor debe
decodificar de manera conjunta los datos.

Diagonal Combinación de las anteriores.

La mayoría de los esquemas SM emplean una estructura de codificación y decodificación de
una sola dimensión; la temporal. Una comparación de desempeño de ellas en la dimensión tem-
poral es presentada en [64]. Cabe aclarar que los esquemas SM mencionados son arquitecturas
OL y como máximo, alguno de ellos, requieren de la información de estado de canal en el recep-
tor. Sin embargo, existen propuestas que incorporan reportes de estado de canal al transmisor,
como en [65]. En ese trabajo, el receptor selecciona un subgrupo de antenas en transmisión de
tamaño 1 : M(M > Mt,Mr ≥M y lo reporta al transmisor para luego transmitir M corrientes
de datos a través de las antenas seleccionadas. El criterio de selección del grupo de antenas
puede maximizar la SNR o la Capacidad.

Más información de SM puede ser encontrado en el trabajo de Mietzner [62] el cual ofrece
una excelente recopilación de trabajos en técnicas multiantena. Así también, en el trabajo de
Mesleh [66] donde se aplica SM en esquemas de modulación (Orthogonal Frequency-Division
Multiplexing - OFDM) para canales con desvanecimiento selectivo. En la Fig.2.12, a manera
de resumen, se muestran las principales técnicas de implementación asociadas a cada propósito
del sistema MIMO con único usuario.

Combinación de Técnicas La utilización de arreglos de antenas en ambos extremos del en-
lace de radio permite también combinaciones de las distintas técnicas de diversidad espacial,
conformación de haz y multiplexación espacial. Sin embargo, para lograr un incremento de
desempeño general en la comunicación, los esquemas de conformación de haz deben ser adap-
tados a las técnicas de diversidad espacial y multiplexación espacial. Los esquemas de comu-
nicación MIMO que combinan estas técnicas guardan muchas similitudes con los esquemas
de comunicación multiusuarios. En este sentido, en la sección de receptores abordaremos este
tema que es el ambiente de trabajo de este proyecto de investigación.
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Figura 2.12: Resumen de las técnicas aplicables en MIMO con único usuario.
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2.5. Sumario
En este Capítulo se revisaron los conceptos más importantes de la fundamentación y carac-

terización de la propagación de señales en canales.
Cabe resaltar que todo lo mencionado en este capítulo, en lo que a modelos de canal se refie-

re, corresponde a enlaces de radio punto a punto que despliega una sola antena en cada extremo
del enlace. Este tipo de sistema se conoce en la literatura como sistemas de comunicaciones
SISO. Los sistemas que despliegan múltiples elementos de antena en cada extremo del enlace
se conocen como sistemas MIMO.

En base a la consideración de que el canal tiene un comportamiento lineal, se observó que
es posible obtener una caracterización determinística del canal. Sin embargo, dada la cantidad
de factores desconocidos o con configuración aleatoria una descripción más adecuada cae en
el dominio estocástico. Obtener una descripción completa en el dominio estocástico no resul-
ta viable pero gracias al trabajo de Bello, es posible obtener una descripción estocástica del
comportamiento del canal en dos dimensiones a través de la función de scattering. Luego, se
describieron los modelos más importantes presente en la literatura, siendo el propuesto por Na-
kagami el más general, pues los demás son casos particulares de éste. En base a la función de
scattering, de dos dimensiones, se discutieron los conceptos de selectividad tanto en el dominio
espacial como en el dominio de retardo de donde surgen importantes parámetros de caracteriza-
ción de los mismos. Se realizó también la extensión de caracterización SISO a MIMO con único
usuario, exponiendo los potenciales beneficios del canal MIMO con único usuario y las técni-
cas orientadas a extraer las distintas ganancias que ofrece el despliegue de múltiples antenas.
Cabe resaltar que en casi todas las técnicas que se describieron para el canal MIMO con único
usuario, consideran que el comportamiento del canal configurado entre las distintas antenas co-
mo estocástico, con desvanecimiento Rayleigh y con respuestas independientes en el dominio
espacial. Esta consideración del comportamiento del canal es una idealización que raramente
se cumple en un escenario realista. Sin embargo, existe un consenso general en la comunidad
científica de que es un buen punto de partida para analizar el desempeño general de un sistema
de comunicaciones. Consecuentemente, en el Capitulo siguiente se adopta este tipo de compor-
tamiento de canal para analizar el desempeño de la arquitectura de sistema propuesto. Luego,
en Capítulos posteriores analizaremos las modificaciones necesarias que deben introducirse en
el modelo de canal para acercarlo a un escenario más realista.
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Arquitectura de Sistemas de
Comunicaciones MIMO con Múltiples
Usuarios

La cantidad de dispositivos inteligentes desplegados para el 2020 se espera que alcance los
50 billones [67]. Esta cantidad de dispositivos establece crecientes exigencias en cuanto a la
habilidad de estos sistemas para proveer en forma simultánea una utilización eficiente del an-
cho de banda, una mayor tasa de información y un menor costo inherente al diseño del sistema.
El tráfico de datos de la red de dispositivos M2M es bidireccional y actualmente existe mucho
esfuerzo en solucionar el acceso al núcleo de la red por parte de los dispositivos. Esta situación
puede resultar comprometedora para el desempeño del enlace de bajada del sistema de comuni-
caciones. En función de la tecnología adoptada y la porción del espectro donde opere, el nivel
de interferencia puede resultar perjudicial para el desempeño de la red IoT dado que el enlace
de bajada constituye el camino de información procesada por la red. En este sentido, sistemas
MIMO con múltiples dispositivos receptores constituyen el tema de interés de este Capítulo. El
canal MIMO con Múltiples Usuarios MU-MIMO es caracterizado por ser compartido entre los
múltiples dispositivos activos que componen al sistema. De acuerdo al sentido del flujo de in-
formación existen dos tipos de canales MU-MIMO: el canal MAC y el canal de difusión BC. El
MAC, conocido también como (UpLink - UL) o canal reverso, posee múltiples dispositivos MS
enviando información en forma simultánea hacia un único receptor (BS) en una misma porción
espectral. El BC, conocido también como canal directo, dispone de un único transmisor BS en-
viando información individual en forma simultánea hacia múltiples receptores. En el escenario
BC, los receptores tienen el objetivo de separar los datos que le corresponden y descartar los
que son destinados a otros dispositivos considerándolos como parte de la interferencia.

Desde el punto de vista de la teoría de la información, varios trabajos de investigación
extendieron los resultados de capacidad de los sistemas SU-MIMO a escenarios de comunica-
ción multiusuarios MU-MIMO (punto-a-multipunto o multipunto-a-punto), motivados princi-
palmente por la similitud de los mismos cuando se los compara con los sistemas de comunica-
ción celulares o los basados en la tecnología de Red de Área Local Inalámbrica (WLAN). En
dichos trabajos se observó que es posible explotar ganancia por SM en este tipo de escenario
inalámbrico, aun cuando los dispositivos portátiles del sistema sólo se encuentran equipados
con una única antena de radio [8]. En esta circunstancia, cuando la BS se comunica simultánea-
mente con varias MS, los elementos de antena de estos usuarios se pueden agrupar de manera
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Figura 3.1: Sistema de Comunicaciones MIMO Inalámbrico con Múltiples Usuarios.

colectiva para configurar un canal MIMO virtual. De esta forma, es posible explotar la ganancia
por SM, a nivel sistema, aunque los dispositivos portátiles desplieguen un único elemento de
antena por limitaciones físicas. Sin embargo, como contrapartida, el aumento de la interferen-
cia generada por la comunicación simultánea de varios usuarios limita la tasa alcanzable en este
tipo de sistemas.

Los distintos puntos que componen la región de capacidad de un BC con MIMO se pueden
alcanzar aplicando técnicas no lineales de codificación en transmisión conocidas como DPC
[68]. Sin embargo, DPC es un concepto teórico difícil de implementar en la práctica. Entre
las dificultades propias de este esquema se encuentra la imposibilidad de determinar la forma
óptima de compartir los recursos espaciales entre los distintos usuarios activos del sistema,
especialmente cuando el número de usuarios activos es grande.

La alta complejidad de DPC dio pie al análisis de diferentes técnicas de precodificación sub-
óptimas, con la idea de evaluar cual es la pérdida real de desempeño de las mismas respecto al
caso ideal. En este contexto, los autores de [11] propusieron utilizar técnicas de Conformación
de Haz Lineal (LBF) en transmisión como una alternativa de menor complejidad que posibilite
servir a varios usuarios en forma simultánea aprovechando su separación espacial. En dicho tra-
bajo, se muestra que en un escenario donde el número de usuarios activos es superior al número
de elementos del arreglo de antena en transmisión, i.e., K >> Mt, el empleo de técnicas LBF,
permite alcanzar grados de desempeños próximos a la región de capacidad del BC inalámbrico
con MIMO. LBF consiste en ponderar cada flujo de información destinado a cada usuario por
un vector de conformación de haz lineal e independiente. Pero, determinar la solución LBF óp-
tima de un BC con MIMO (i.e., los vectores de conformación de haz idóneos y los factores de
potencia óptimos para cada usuario) involucra un problema de optimización difícil de tratar en
forma analítica [8]. Con la idea de lidiar con esta problemática, un esquema atractivo es el en-
foque subóptimo conocido como ZFBF [10], que constituye una alternativa de pre-codificación
lineal con una solución de compromiso equilibrada entre desempeño y complejidad de imple-
mentación para un BC con MIMO.

En ZFBF la matriz de precodificación lineal que se aplica en transmisión se selecciona con
la premisa de anular la interferencia mutua que experimentan los usuarios móviles en recep-
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ción [10, 11]. Cuando el número de usuarios es superior al número de elementos de antena del
arreglo en transmisión (i.e., K >> Mt), se debe recurrir al empleo de mecanismo de diagra-
mación de usuarios (selección de usuarios) para alcanzar la cancelación total de la interferencia
mutua en recepción. En esta circunstancia, los algoritmos de diagramación deben identificar un
subconjunto de usuarios S ⊆ {1, ..., L} convenientemente seleccionado (con |S| ≤ Mt), con
el propósito final de maximizar, por ejemplo, la tasa de transmisión suma alcanzable. Hay que
resaltar que la eficiencia de potencia del esquema ZFBF se incrementa a medida que aumenta
el grado de ortogonalidad de los usuarios seleccionados en transmisión. Además, el empleo de
este esquema de precodificación lineal en un BC con MIMO demuestra alcanzar (analíticamen-
te) la capacidad suma de este tipo de canal a medida que la cantidad de usuarios activos dentro
del sistema crece asintóticamente [11].

Combinar esquemas de precodificación lineal con diagramación multiusuario resulta atrac-
tivo para implementaciones en sistemas prácticos reales con muchos usuarios. Los resultados
de capacidad que se derivaron de los trabajos anteriores consideran que la BS cuenta con cono-
cimiento ideal de la CSIT. En la práctica, la CSIT sólo se puede adquirir a través de muestras
parciales de la CSIR que son estimadas por las MSs, las cuales son reportadas luego hacia la BS
a través de mecanismos de señalización con ancho de banda generalmente restringido, dando
lugar a un conocimiento de la CSI, en la BS, incompleto o parcial. No obstante, en presencia de
un BC con MIMO operando en régimen de sistema alto (esto es, cuando K ≥ Mt), con bajos
niveles de cuantización en los reportes CSIT, es posible capitalizar una ganancia por Multi-
plexación Espacial SM completa y conseguir en consecuencia un nivel de desempeño próximo
al óptimo en este tipo de escenario [69, 70]. Además, en este tipo de escenario, la selección
inteligente de usuarios en base a su condición de canal instantánea en transmisión permite in-
crementar adicionalmente la tasa de transferencia de datos alcanzable a nivel de sistema. Este
incremento adicional es conocido en la literatura como ganancia por MUD.

El uso de CSIT parcial en un BC con MIMO incrementa la interferencia mutua que experi-
mentan las MS en recepción. Como es de esperarse, la disponibilidad parcial de la CSIT en el
transmisor genera una penalidad a la hora de anular la interferencia mutua experimentada por
los usuarios. Varios trabajos de investigación caracterizaron el impacto que tiene el empleo de
CSIT parcial en el DL de un sistema de comunicaciones inalámbrico de este tipo, mostrando
que aún con restricciones prácticas en la realimentación de información de canal, el sistema
alcanza una tasa de transmisión suma alcanzable próxima al desempeño con CSIT ideal o com-
pleta [18]. Si bien los desempeños de sistemas medidos en términos de capacidad resultan de
gran ayuda para evaluar el potencial de un sistema, no otorgan información práctica sobre el
tipo de detección que hace posible obtener ganancias similares en términos de tasa de error o
nivel de interferencia tolerable [71].

El tipo de detección a emplear en un sistema depende principalmente de la intensidad de la
interferencia que deba soportar. Cuando el número de usuarios interferentes crece, también se
incrementa el nivel de interferencia volviendo necesario el empleo de esquemas de detección
multiusuario [20]. El desempeño de un receptor convencional, con la detección extendida de
un simple usuario a un un escenario multiusuario, se degrada rápidamente al incrementarse la
interferencia debido a que desconoce la estructura de la misma y la toma como parte del ruido.
Resulta evidente, entonces recurrir a otras estrategias de detección de baja complejidad y capaz
de adaptarse a variaciones del canal. Es por esto que resulta necesario desarrollar algoritmos
de detección que permitan obtener incrementos significativos en la tasa de transferencia de
datos, con la premisa de que los mismos puedan ser implementadas en condiciones reales de
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funcionamiento y en presencia de niveles de interferencia no nulos.
De acuerdo a lo expuesto, este capítulo se enfoca a analizar diferentes tipos de arquitectura

de receptores multiusuario para canales que combinan la diversidad de transmisión a lazo ce-
rrado con la diagramación multiusuario. Concretamente, el estudio se concentra en obtener el
desempeño, en términos de tasa de error de distintos receptores multiusuarios combinados con
un esquema de prefiltrado de LBF, como alternativa de precodificación lineal de baja compleji-
dad para implementar una estrategia de acceso múltiple por división en espacio en transmisión.
En base a esto, se determina cual de ellos presenta la mejor relación desempeño/complejidad,
tomando en cuenta las restricciones de implementación prácticas que existen en los sistemas
móviles reales.

El capítulo se organiza de la siguiente manera en la Sección 3.1, se describen los tipos de
información de estado de canal disponible en la literatura. En la Sección 3.2, se describen los
tipos de algoritmos de selección de usuarios. En la Sección 3.4 se analizan los distintos tipos de
estrategias de recepción multiusuario. En la Sección 3.5, se analiza el desempeño del Receptor
Adaptativo Ciego en combinación con diagramadores de usuarios propuestos y finalmente en la
Sección 3.6, se brindan las conclusiones del capítulo.

3.1. Tipos de información de estado de canal
La posibilidad de contar con algún tipo CSI reviste gran importancia en el diseño de estra-

tegias de transmisión para canales de comunicación inalámbricos. El alcance de este concepto
se vuelve muy importante en presencia de sistemas MU-MIMO, donde la ausencia de CSI ge-
nera una pérdida total de grados de libertad en transmisión [72]. Además, existe una diferencia
de desempeño significativas entre un sistema MU-MIMO y un sistema SU-MIMO cuando se
abastece al transmisor con algún tipo de CSI. La mayor parte de los trabajos de investigación
suponen que las MS disponen de CSIR ideal, sin embargo, en sistemas prácticos es conveniente
caracterizar el comportamiento de un canal BC con MIMO cuando la tasa de realimentación
disponible sólo permite disponer CSIT parcial. En la literatura, se suele analizar tres casos de
estudio distintos a saber:

Presencia Completa de CSIT

Ausencia total de CSIT

Presencia parcial de CSIT (Información CSI estadística o cuantizada en el transmisor)

Considerar que las MS disponen de CSI completa en recepción es una hipótesis razonable
para el BC de un sistema de comunicación inalámbrica, donde las técnicas de estimación de
canal basadas en secuencias de entrenamiento se pueden implementar de manera eficiente a
partir del empleo de señales pilotos comunes que se irradian secuencialmente desde cada uno de
los elementos de antena de la BS hacia todos los usuarios activos del sistema. Los mecanismos
de adquisición de CSI se basan siempre en mediciones de canal que se llevan a cabo en el
receptor, las cuales, deben ser informadas al transmisor a través de mecanismos de señalización
adecuados. En un sistema con TDD, el transmisor explota el concepto de reciprocidad del canal
inalámbrico, siempre y cuando el tiempo de coherencia del canal sea mucho mayor que el
intervalo de transmisión del sistema. En un sistema con FDD, como contrapartida, se deben
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implementar mecanismos de señalización que posibiliten transportar la CSI que estiman los
receptores hacia el transmisor.

El caudal de información de realimentación que se debe reportar depende de la tasa de va-
riación del canal.En sistemas de comunicaciones diseñados para medios inalámbricos con alta
movilidad el caudal de información de realimentación que se debe reportar aumenta considera-
blemente. De la misma manera, el volumen de información de realimentación se incrementa en
presencia de sistemas de comunicaciones de banda ancha (Wideband), donde el comportamien-
to selectivo en frecuencia del medio inalámbrico hace necesario estimar la CSI en transmisión
en varias porciones espectrales (cuyo tamaño es proporcional al ancho de banda de coherencia
del canal).

Desde el punto de vista de la teoría de la información, el autor de [73] expresa la convenien-
cia de servir simultáneamente varios usuarios en la modalidad SDMA, seleccionando de forma
apropiada la matriz de precodificación en el extremo transmisor. Esto se logra con la informa-
ción de CSIT que, en el caso de que se cuente con la presencia completa del mismo, la matriz
de precodificación es óptima. Sin embargo, esta hipótesis de trabajo es poco representativa en
la mayoría de los sistemas de comunicaciones prácticos, por lo que en el presente trabajo se
considerará esta hipótesis como límite superior ideal de desempeño en receptores.

En ausencia de CSIT no se puede conseguir ganancia por SM, debido a que la BS se ve im-
posibilitada de conocer cuáles son las direcciones espaciales en las cuales conviene concentrar
la energía electromagnética irradiada en el extremo transmisor. Esto es lo que se conoce como
pérdida total de los grados de libertad en transmisión.

Debido a que la suposición de la presencia de CSIT completa es una situación ideal, la
mayoría de los trabajos que analizan el comportamiento de este tipo de canal se concentra en
la situación intermedia, cuando el caudal de CSI se reporta de manera no completa. El término
CSIT parcial, también conocido como Información de realimentación limitada, hace referencia
a cualquier forma posible de CSI que se reporte en forma incompleta desde las MS hacia la BS
del sistema. Por ser este tipo de esquema un enfoque más realista, a continuación se amplía este
tipo de reporte.

3.1.1. Información parcial de estado del canal

La primera alternativa natural que surge a la hora de comprimir el caudal de datos de una
fuente de información es emplear cuantización. En un BC con MIMO, la fuente de información
es representada por los elementos que constituyen el vector de estado de canal en recepción,
CSIR, (o de manera equivalente, los vectores de precodificación óptimos que se deben aplicar
en transmisión). La tasa de CSIT parcial realimentada depende, entre otros factores, de la fre-
cuencia con que se actualiza esta información (suele ser una fracción del tiempo de coherencia
del canal), el número de parámetros que se necesita reportar y la resolución con que se desea co-
nocer esta información. La mayor parte de los trabajos publicados en la literatura se concentran
en proponer técnicas para reducir el número de parámetros a reportar y/o minimizar la cantidad
de bits de resolución que se deben emplear en su discretización.

El desempeño de un sistema de comunicación que aplica precodificación en transmisión con
CSIT parcial depende de los criterios aplicados en el diseño del esquema de cuantización de los
vectores de canal en recepción. El diseño de esquemas de cuantización de CSI presenta similitu-
des y diferencias con los problemas clásicos de codificación de fuentes de información. Ambos
problemas buscan minimizar la distorsión entre la información fuente y su representación cuan-
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tizada. No obstante, entre las diferencias claves de diseño se puede mencionar que el esquema
de cuantización puede (y es conveniente) que trabaje con el vector de canal normalizado. Ade-
más, los valores que toman los elementos del vector de canal (sin normalizar) y la variable que
se desea cuantizar se pueden ubicar en espacios vectoriales diferentes (pudiendo incluso poseer
distintas dimensiones). La metodología de diseño de un esquema de cuantización óptimo para
un sistema MIMO a lazo cerrado no posee todavía solución definitiva [73]. Por este motivo,
en esta Tésis se recurre a un esquema de cuantización aproximado con desempeño subópti-
mo. En este sentido, una alternativa sencilla de diseño consiste en discretizar directamente los
coeficientes del vector de estado de canal que experimentan los usuarios en recepción. A este
concepto se lo referencia en la literatura con el nombre de precodificación con información de
realimentación limitada (limited feedback precoding); el mismo fue propuesto por primera vez
por Love et al. en [74] en el contexto de SU-MIMO. Lamentablemente, extender este concepto
a un sistema MU-MIMO no es una tarea sencilla ya que, en esta circunstancia, el precodificador
óptimo en transmisión depende también de los estados de canal que experimentan los usuarios
restantes del sistema (que también participan de la comunicación). Para mantener bajo control
este problema, se puede recurrir al empleo de una estructura de precodificación con determina-
das propiedades específica (Ej. ZFBF), posibilitando de este modo reducir considerablemente
el caudal de información de realimentación que se debe reportar en esta circunstancia.

A continuación se introducen brévemente una clasificación de los esquemas reportes par-
ciales que se puede encontrar en la literatura. Bajo el término CSIT parcial utilizado en la
literatura, se engloban los siguientes conceptos:

1. Reporte de estadísticas del vector de estado de canal estimado en recepción.

2. Reporte de información cuantizada del vector de estado de canal estimado en recepción.

Reporte de información cuantizada de la calidad de canal (Channel Quality Infor-
mation - CQI).

Reporte de información cuantizada de la dirección de canal (Channel Direction In-
formation - CDI).

3.1.1.1. Señalización por reporte de estadísticas del CSI

Este tipo de esquema esta basado en reportar únicamente las estadísticas de la CSIT mante-
niendo de esta manera acotado la tasa de información de realimentación a reportar. Esto se logra
gracias a que las estadísticas de primer y segundo orden del canal varían lentamente comparado
con los valores instantáneos que adoptan los vectores de estado del canal. Los mecanismos de
adquisición de CSI en transmisión estadística se pueden también implementar de forma implí-
cita promediando las mediciones de CSI en recepción del UL, para posteriormente hacer uso de
la propiedad de reciprocidad estadística de estos parámetros entre ambos canales (UL y DL).
Los mecanismos más importantes presentes en la literatura son:

Información del valor medio del canal (Channel Mean Information - CMI): Hace referen-
cia al escenario de trabajo donde sólo se conoce el valor medio de la distribución de las
ganancias de canal en transmisión. En este caso, no hay información relativa a la matriz
de covarianza del canal (generalmente, se supone que los procesos de desvanecimiento
espaciales son blancos).
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Información de covarianza del canal (Channel Covariance Information - CCI): Hace
referencia al escenario de trabajo donde el valor medio de las distribuciones de ganancia
de canal se suponen nulos (e.g.,porque el proceso de desvanecimiento varía rápidamente),
mientras que la información correspondiente a la estructura espacial del canal (basada en
los distintos trayectos de propagación del medio) se conoce en transmisión a partir de la
matriz de covarianza de canal (espacial) que se reporta desde cada MS activa del sistema.

Los mecanismos de adquisición de CSIT parcial basados en la información de covarianza
del canal se pueden aplicar tanto en sistemas con TDD como con FDD. A diferencia de la
reciprocidad deterministica (que sólo existe en sistemas con TDD), las estadísticas de canal del
UL y DL tiene una alta correlación aun en sistemas con FDD. En este contexto, la diferencia
que existe entre las distintas bandas de frecuencias de ambos canales se puede corregir a partir
del empleo de una matriz de calibración de frecuencias en transmisión.

3.1.1.2. Señalización por reportes de información cuantizada de calidad de canal (CQI)

La tasa de transmisión suma alcanzable por un sistema MU-MIMO que solo dispone de CDI
en transmisión se encuentra limitada a medida que el número de usuarios participantes crece.
Este comportamiento se debe a que, en un sistema de comunicación inalámbrico donde las MSs
no reportan CQI, el diagramador multiusuario en transmisión no tiene la habilidad de explotar la
ganancia por MUD inherente al medio inalámbrico. De este modo, el sistema de comunicación
multiusuario se ve impedido de capitalizar una ley de crecimiento doble-logarítmica en la tasa
de transmisión suma del sistema respecto al número de usuarios participantes (i.e., K) [70]. En
la literatura existen dos tipos de definiciones de CQI, cada una de las cuales es representativa
de un escenario de trabajo específico:

La CQI Norma de Canal (Channel Norm CQI)

La CQI Relación Señal a Interferencia (Signal-to-Interference power Ratio CQI).

La CQI-Norm es proporcional a la norma del canal del usuario seleccionado, i.e.,

Q(hk) = ‖hk‖ , (3.1)

mientras que la CQI-SIR es proporcional a la relación entre la energía de la señal deseada en
recepción (dk) y la energía de la interferencia mutua (qk) en recepción por la presencia de CSIT
parcial ,i.e.,

Q̆(hk) =
E{|dk|2}
E{|qk|2}

=
|hk · wk|2∑

l∈S, l 6=k |hk · wl|2
(3.2)

Aunque este tipo de esquema, permite obtener mejoras de desempeño a nivel de sistema,
la complejidad y volumen de información asociada no se corresponde con el paradigma M2M.
Por esta razón, en esta Tesis, se prefieren esquemas de reporte con complejidad reducida que
mantengan acotado el caudal de los reportes.
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3.1.1.3. Señalización por reportes de CDI cuantizados

Los esquemas de realimentación de información con tasa limitada para MU-MIMO son
extensiones de esquemas originalmente pensados para sistemas SU-MIMO [69]. Estos esque-
mas resultan estar estrechamente ligados con un esquema general conocido como Cuantización
Vectorial (Vector Quantization - VQ), donde los usuarios pueden reportar (idealmente) hasta
ND = 2Ncd identificaciones de canal posibles, a través de un canal reverso con ancho de banda
limitado a Ncd bits de información por usuario en cada instancia de transmisión. Este enfoque
equivale a particionar el espacio vectorial del canal en ND regiones de cuantización diferentes
(no solapadas), donde cada una de estas regiones se identifican de manera unívoca a partir de
una palabra código diferente. Luego, la BS recibe la información de la región de cuantización
donde se encuentra el vector de canal instantáneo que observa cada MS en recepción. En un
esquema de cuantización de este tipo, cada MS comparte de antemano con la BS un diccionario
o conjunto de cuantización (quantization codebook). Cabe destacar que en la práctica es común
suponer que la información de realimentación que viaja de las MS a la BS, lo hace libre de
errores y de manera instantánea. Empleando potentes esquemas de codificación para el control
de errores es posible sostener esta suposición. Sin embargo, suponer que no existen retardos
en el canal de realimentación es algo aproximado en situaciones prácticas y puede conducir a
resultados erróneos cuando la dinámica temporal del canal es alta.

Cuantización Vectorial Aleatoria (Random Vector Quantization - RVQ): Este esquema es
considerado como el límite inferior de desempeño y su uso fue propuesto originalmente
para optimizar la firma de usuario (el código de dirección) de un sistema de comunica-
ción con Acceso Múltiple por División en Códigos CDMA que dispone de un caudal de
información de retroalimentación restringido [75]. Posteriormente, su uso se extendió al
diseño de esquemas de cuantización de CSI para sistemas de comunicación SU-MIMO
con información de realimentación limitada [76]. En este esquema de cuantización, las
ND palabras código que componen al diccionario de cuantización se obtienen a partir de
sendos ensayos independientes de un experimento aleatorio con distribución isotrópica
sobre la superficie de la hiper-esfera unitaria de dimensión Mt. Hay que destacar que la
técnica de RVQ provee un límite inferior de desempeño para cualquier esquema de VQ
determinístico que se diseñe de manera racional. Intuitivamente, cualquier mecanismo
de VQ determinístico deberá experimentar un comportamiento superior o igual al que se
obtiene al elegir las palabras código del diccionario completamente al azar.

Cuantización Vectorial por Celdas Aproximadas (Approximate Cell Vector Quantization
- ACVQ) : Este esquema es considerado que presenta un límite superior de desempeño en
los esquemas de VQ. Cuando el esquema de VQ que se emplea para discretizar la CDI
de un sistema MIMO se diseña de forma eficiente (verifica las condiciones de NNC y
CC), el área de la región de Voronoi de cada palabra código se puede modelar de forma
aproximada a partir del área (conjunta) de los dos casquetes opuestos que se configuran
en la hiper-esfera unitaria. Este marco de trabajo fue propuesto inicialmente en [77],
donde los autores se enfocaron en caracterizar las regiones de cobertura de un esquema
de VQ, recurriendo a este tipo de estructura geométrica como una alternativa sencilla para
modelar aproximadamente este comportamiento.

Esquema de Cuantización Vectorial Deterministica: La estructura de un esquema (Deter-
ministic Vector Quantization - DVQ) se puede determinar a partir de diferentes criterios de
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diseño, varios de los cuales fueron tratados extensivamente en la literatura con el propósi-
to de construir diccionarios de cuantización vectorial con buen desempeño en presencia de
un canal inalámbrico con MIMO. La estructura específica de un esquema de cuantización
vectorial se puede establecer con distintos objetivos finales, a saber: maximizar la SNR en
recepción [78], maximizar la información mutua entre transmisor y receptor [79], o mini-
mizar la probabilidad de corte de servicio (Prout) del enlace de comunicación [80], entre
otros. En todos estos casos, el diccionario de cuantización vectorial se diseña fuera de
línea (offline) según las características propias del sistema de comunicación inalámbrico
que se maneja. Una vez que se establece analíticamente cuál es la estructura cuantiza-
ción más conveniente, la idea es mantener las particularidades de la misma sin mayores
cambios a la hora de implementarla en forma práctica. Es importante observar que este
enfoque de diseño determinístico es el que se empleó para diseñar los modos de señali-
zación CL-TD de la interfaz FDD de (UMTS Terrestrial Radio Access - UMTS), donde
se incorporaron originalmente dos diccionario de cuantización específicos, CL-TD Mo-
do 1 y Modo 2 [81]. Analizando específicamente los modos de señalización CL-TD que
incorporó en un principio la interfaz FDD de UTRA, se observa claramente que el Modo
1 de señalización sólo reporta información de fase cuantizada con dos bits de resolución
(Ncd = 2), mientras que el Modo 2 de señalización reporta tanto información de magni-
tud como de fase, las cuales se discretizan de forma independiente con uno y tres bits de
resolución, respectivamente (Ncd = 3) [82]. En ambos casos, la información de fase del
canal se discretiza empleando un esquema de cuantización uniforme.

En el CL-TD Modo 1, como no hay información de magnitud de señalización, la BS
distribuye la potencia de transmisión de forma pareja entre ambas antenas en todo mo-
mento. Como contraparte, el CL-TD Modo 2 de señalización asigna 6 dB más de potencia
en transmisión a la antena del canal con mayor magnitud relativa. Se hace notar que, el
CL-TD Modo 2 de señalización se eliminó posteriormente de la especificación FDD de
UTRA original (junto con otras características de las primeras versiones del estándar) con
el propósito de mantener acotada su complejidad.

En el CL-TD Modo 1 al tener como objetivo reportar sólo información de fase, el objetivo
ahora es hallar los vectores de conformación de haz que logren que las ganancias de canal
se combinen colinealmente trabajando sobre sus fases (Co-Phase).

Sean hk el vector de canal que estima el k-ésimo usuario en recepción en el i-ésimo
instante de tiempo, i.e.,

hk = [h1k h2k . . . hMtk]
T = [α1ke

jθ1k α2ke
jθ2k . . . αMtke

jθMtk ]T , (3.3)

y wk vector de conformación de haz que maximiza la amplitud de la señal recibida dado
el vector de canal estimado en el i-ésimo instante de tiempo, i.e.,

wk = [w1k w2k . . . wMtk]
T =

1√
Mt

[1 ejφ2 . . . ejφMt ]T , ; ‖wk‖2 = 1, (3.4)

donde, sin perdida de generalidad, se ha supuesto que w1k es real y las fases de corrección
están dadas por

φm = arg [h∗1khmk] = θmk − θ1k, m = 2, . . . ,Mt (3.5)

donde θmk son las fases de los coeficientes de canal (3.3).
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Luego, si la BS dispone de wk sin cuantizar, es decir en una situación ideal, el receptor
experimenta la combinación de coeficientes de canal con máxima amplitud, i.e.,

(hTk ·wk) =
1√
Mt

[α1ke
jθ1k + α2ke

j(θ2k+φ2) + · · ·+ αMtke
j(θMtk+φMt )], (3.6)

=
1√
Mt

[α1ke
jθ1k + α2ke

jθ1k + · · ·+ αMtke
jθ1k ], (3.7)

en otras palabras, la suma de las amplitudes del canal en fase con la referencia.

3.2. Algoritmos de selección de usuarios
El proceso de selección de usuarios se conoce en la literatura como diagramación de usua-

rios y define la metodología con la cual se selecciona al subconjunto de usuarios activos, a los
cuales se les transmitirá información a través del canal de radio móvil común del sistema. Tra-
dicionalmente sólo se considero la posibilidad de que la BS envíe información hacia las MS
activas del sistema en ranuras de tiempo predeterminadas, sin importar el estado de canal que
experimentaban los usuarios en dichas instancias de transmisión. Sin embargo, en [83] se esta-
bleció que el desempeño de un sistema de comunicaciones puede mejorar considerablemente si
el proceso de selección de usuarios se lleva a cabo considerando el estado instantáneo de canal
que perciben los mismos en recepción. Esta mejora se puede interpretar como una ganancia de
la capacidad a nivel de sistema, la cual, es inherente de los medios inalámbricos con desvaneci-
miento y es conocida como ganancia por MUD. El empleo de arreglos de antenas con múltiples
elementos en transmisión posibilita ampliar esta ganancia por MUD. Los sistemas MU-MIMO
ofrecen abundantes direcciones de canal (CDI) a través de las cuales se pueden enviar corrientes
de información independientes, destinadas a múltiples usuarios en forma simultánea y utilizan-
do el mismo bloque de recursos de canal. Sin embargo la selección de usuarios a servirse es
una tarea complicada que involucra el conocimiento de las compatibilidades espaciales y las
calidades individuales de los canales en el instante considerado. El objetivo de la diagrama-
ción multiusuario es lograr una relación de compromiso entre maximizar la tasa de datos global
del sistema y la calidad de servicio (QoS) que experimentan los usuarios participantes en la
comunicación.

3.2.1. Métricas de desempeño de algoritmos de selección de usuarios
3.2.1.1. Diversidad multiusuario (MUD)

Es una clase de diversidad propia de las redes inalámbricas con múltiples usuarios. Cada
usuario, en forma individual, es considerado como una rama espacial de diversidad en trans-
misión. Esta diversidad se interpreta como una ganancia al aumentar la transferencia de datos
efectiva del sistema diagramando, instante a instante, al subconjunto de usuarios con condi-
ciones de canal más favorables. Sin embargo un algoritmo de diagramación que maximice esta
ganancia no permite asegurar una QoS para todos los usuarios participantes en la comunicación.

3.2.1.2. Asignación de recursos (QoS):

Los algoritmos diagramadores de usuarios que den preferencia a los usuarios con mejores
condiciones de canal tienden a concentrar los recursos del sistema a aquellos usuarios en per-
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Figura 3.2: Esquemas de diagramación de usuarios relevantes.

juicio de aquellos usuarios con con condiciones de canal menos agraciadas, en esta sentido,
el enlace de comunicación de los usuarios menos favorecidos pueden experimentar un tiempo
de espera sin servicio que supere el valor máximo tolerable, por las aplicaciones que se estén
ejecutando en el móvil en ese instante. De acuerdo a esto, es importante que algoritmo que
se implemente garantice algún umbral mínimo de equidad de servicio entre todos los usuarios
participantes de la comunicación. En la Fig. 3.2 se muestra un resumen de los algoritmos más
importantes que se detallan en [73] los cuales proveen algún tipo de garantía de equidad en la
asignación de los recursos comunes del sistema. En esta Tesis se consideran que los usuarios
activos del sistema poseen siempre información lista para transmitir en la cola de espera de la
BS. Además se supone que la longitud de la cola de espera de los usuarios en transmisión es
infinita.

3.3. Modelo de sistema
El modelo del BC del sistema MU-MIMO se puede apreciar en la Fig. 3.3 donde se encuen-

tra enfatizados los bloques de estudio. La BS está equipada con un arreglo de antena de dos
elementos en transmisión (Mt = 2) mientras que cada uno de los K usuarios activos dispone
de un único elemento de antena en recepción (Mr = 1).

Se considera que el sistema de comunicación opera en un entorno inalámbrico altamente
dispersivo con desvanecimiento plano, consecuentemente la ganancia de canal que experimenta

Horacio A. Mendoza Pag. 61



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

Codificador
Modulador

Multiplexor
Espacial

Entrada de datos
K Usuarios

Diagramador
Multiusuario

Estación Base

Receptor
Multiusuario

Codificador
Modulador

Estimador
de canal

Receptor
Multiusuario

Estimador
de canal

Salida
de datos

Salida
de datos

Canal de Señalización (CDI)

Canal con
desvanecimiento

Rayleigh

CDI

Usuario Secundario

Usuario Primario

Figura 3.3: Estructura general de un sistema de comunicación con SDMA en el DL y receptor
Multiusuario.

el k-ésimo usuario en recepción desde la m-ésima antena del transmisor se puede describir a
partir de una (Random Variable - RV) con distribución Gaussiana compleja estándar e indepen-
diente; esto es hk,m ∼ CN (0, 1) para todo k = 1, .., K y m = 1, ..,Mt.

Se considera además que todos los usuarios son homogéneos y que experimentan proce-
sos de desvanecimiento independientes entre sí. En un sistema de comunicación inalámbrico
real, la separación física que existe entre cada MS activa y la BS varía de forma independiente
de usuario a usuario, dando lugar a diferentes valores de atenuación por propagación para cada
situación particular. Sin embargo, la suposición de homogeneidad en los procesos de desvaneci-
miento que experimentan los usuarios se justifica al considerar que los distintos usuarios activos
del sistema se agrupan en diferentes categorías en transmisión (para su posterior diagramación),
de acuerdo al valor promedio que adopta la ganancia instantánea de canal que experimenta cada
uno de ellos en recepción [84].

Hay que resaltar también que se considera un modelo de desvanecimiento por bloque. En
otras palabras, se considera que las ganancias de canal que experimentan los usuarios permane-
cen invariantes durante el lapso de tiempo correspondiente a una trama de tiempo completa de
símbolos transmitidos, y que los valores que adoptan las ganancias de canal de un mismo usua-
rio en los distintos bloques de información (separados de forma temporal) son independientes
entre sí.

De acuerdo a este modelo, cada MS codifica la Información de Estado del Canal CSI que
experimenta en recepción en un mensaje de realimentación, el cual se transporta hacia la BS
a través de un canal reverso con ancho de banda restringido, donde cabe aclarar que no se
consideran retardos ni se introducen errores en dicho proceso.

Las múltiples direcciones espaciales que ofrece un canal de este tipo posibilita seleccionar
al grupo de usuarios a transmitir a partir de la Información de Dirección del Canal CDI que
reportan, garantizando de este modo la compatibilidad espacial entre todos los miembros del
conjunto seleccionado en cada instante. Se considera que el proceso de diagramación no tiene
en cuenta la calidad de canal instantánea que experimentan los usuarios individuales en cada
instancia de transmisión.

El esquema de precodificación utilizado es un esquema de Conformación de Haz Lineal
LBF, y se lo utiliza como una alternativa lineal de baja complejidad para implementar una
estrategia de Acceso Múltiple por División en Espacio (SDMA) en transmisión.
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De manera general, un sistema MU-MIMO que aplica SDMA en transmisión, la señal reci-
bida en la k-ésima MS, en el intervalo de tiempo [t, t+ T ] viene dada por

rk(t) = hTk · g + σnk(t), k = 1, ..., K, (3.8)

donde (·)T denota la operación de transposición. g ∈ CMt×1 corresponde al vector de señal,
con los símbolos de información de los usuarios diagramados afectados también por su firma
de usuario y ganancia de procesamiento N que se transmite desde los elementos del arreglo de
antenas de la BS. hk ∈ CMt×1 es el vector de estado de canal del k-ésimo usuario en recep-
ción, mientras que nk(t) representa la componente de ruido complejo Gaussiano Blanco Aditivo
(Additive White Gaussian Noise - AWGN) con media nula y varianza unitaria. σ representa un
factor de escala que modifica la varianza del ruido.

La restricción de potencia en la señal de entrada implica que ésta debe satisfacer la siguiente
relación:

E{gHg} ≤ Pt, (3.9)

donde Pt representa la energía total que el sistema asigna por cada intervalo de transmisión,
mientras que (·)H representa el Hermitiano de un vector (transpuesto conjugado). Además, se
considera que no es posible aplicar mecanismos de control de potencia de rápida respuesta en
transmisión; por esto, se supone que el valor de Pt permanece invariante a lo largo del tiempo
de transmisión.

El vector de señal transmitida se encuentra relacionado con los símbolos de información a
través de un esquema de precodificación lineal de la siguiente manera

g =
K∑
k=1

√
pkwkbksk(t), (3.10)

donde sk(t) y bk representan, la firma de usuario y el símbolo de datos del k-ésimo usuario.
wk ∈ CMt×1 con ‖wk‖2 = 1 representa el vector de conformación de haz lineal del k-ésimo
usuario y pk representa el factor de potencia asignado al k-ésimo usuario. Además, se considera
que el transmisor distribuye de manera uniforme la potencia Pt por antena y por usuario en
transmisión.

A medida que el número de usuarios/dispositivos crece, el empleo de mecanismos de dia-
gramación en transmisión permite que la BS pueda seleccionar un subconjunto de usuarios, de
un total de K usuarios activos a nivel de sistema, con el propósito de enviar información simul-
tánea a todos ellos utilizando precodificación lineal en el extremo transmisor con algún criterio
específico. En este contexto, S ⊆ {1, ..., l..., L}, L < K, identifica al subconjunto de usuarios
seleccionados en transmisión en un intervalo de transmisión arbitrario.

En base a estas consideraciones la (3.8) se puede reescribir de la siguiente manera:

rk(t) =
√
pk(h

T
k ·wk)bksk(t)︸ ︷︷ ︸

dk:Señal Deseada

+
L∑
l 6=k

√
pl(h

T
k ·wl)blsl(t)︸ ︷︷ ︸

qk:Interferencia Mutua

+mk(t)︸ ︷︷ ︸
Ruido

, l ∈ S, (3.11)

de esta manera se puede apreciar en la (3.11) que, sumada a la señal deseada, existe el aporte
de la interferencia mutua y el ruido. El subconjunto de usuarios seleccionados en cada intervalo
de transmisión se determina en base a la política de diagramación específica que implemente el
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sistema. Es importante resaltar que el esquema de selección de usuarios en transmisión deberá
proveer una solución de compromiso razonable entre tasa de transmisión alcanzable (a nivel
de sistema) y grado de equidad en la asignación de recursos comunes (entre todos los usuarios
participantes), para que su implementación práctica resulte apropiada.

Considerando que es factible utilizar un modelo de proyección orto-normal de dimensión
finita (L dimensional), la ecuación (3.11) puede escribirse como (Ver Apéndice 3.A):

rk =
√
pk(h

T
kwk)bksk +

L∑
l 6=k

√
pl(h

T
kwl)blsl + σmk, (3.12)

además, se adopta un esquema de asignación uniforme de potencia en transmisión a cada usua-
rio, donde

√
pk =

√
pl = 1√

L
. La señal recibida, entonces se puede escribir como

rk =
1√
L
h̃1bksk +

1√
L

L∑
l 6=k

h̃lblsl + σmk, (3.13)

donde al escalar
h̃l = (h1 ·wl), l ∈ S (3.14)

lo denominaremos de ahora en más canal ajustado y es ajustado para maximizar la energía de
la señal deseada en recepción. Además, se ha simplificado la notación por claridad, supeditado
a que la señal de interés corresponde a la de subíndice 1. La ecuación (3.13) también puede
expresarse en formato matricial, i.e.,

r =
1√
L

SHb + σm, L ≤ K (3.15)

donde

S , [s1 s2 · · · sL] ,

H , diag(h̃1,1, h̃1,2, · · · h̃1,L),

b , [b1 b2 · · · bL]T , (3.16)

y, para aumentar aún más la claridad, se ha omitido el índice temporal.
En base a las restricciones de implementación práctica que existen en los dispositivos M2M

reales, nos concentramos en caracterizar el escenario de trabajo factible de encontrar en un
sistema MIMO con Múltiples Usuarios en el contexto de IoT: un canal BC donde la BS está
equipada con un arreglo de antenas de dos elementos en transmisión (Mt = 2) mientras que
cada MS dispone de un único elemento de antena en recepción (Mr = 1).

De acuerdo al modelo de sistema de comunicaciones empleado, el conocimiento del canal
ajustado, es considerado conocido en el receptor, esto significa que, en este caso, el k-ésimo
receptor conoce el valor de h̃k, su propio canal ajustado, pero desconoce el canal ajustado de
los otros dispositivos participantes en el sistema. De acuerdo a todo lo expuesto, el modelo del
sistema de comunicaciones es el que se muestra en la Fig. 3.4

La motivación principal detrás de esta propuesta es caracterizar el comportamiento de dis-
tintas estrategias de recepción a través de métricas de desempeño relevantes y compatibles con
el paradigma M2M. Estas métricas involucra el conocimiento anticipado de parámetros del sis-
tema que es requerido por la estrategia de recepción, tasas de BER, comportamiento ante la
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Figura 3.4: Modelo de comunicaciones completo.

interferencia, entre otros. Todo esto bajo la suposición que los receptores operan a lazo cerrado
en un BC con MIMO, donde la precisión de la Información de Estado del Canal en Transmisión
CSIT parcial que se reporta desde cada MS es compatible con los caudales de información de
realimentación factibles de manejarse en los sistemas de comunicación inalámbricos contem-
poráneos, en particular los orientados a dar soporte a la red M2M.

3.3.1. Algoritmo de selección de usuarios
En esta investigación el algoritmo de diagramación, es una variante del algoritmo propuesto

en [85] denominada Usuarios con CDI Ortogonal (Orthogonal-Weight Only - OWO) donde sólo
se seleccionan aquellos usuarios con vectores de conformación de haz ortogonales entre sí, en
cada instancia de transmisión, con la idea de minimizar la interferencia mutua. En otras pala-
bras, el algoritmo no considera las calidades individuales de canal de cada usuario y la selección
se realiza en base a los vectores de conformación de haz reportados desde los receptores, se-
leccionando un par de usuarios con sus vectores de conformación de haz ortogonales entre sí
(dado que Mt = 2), esto es

wH
k ·wl = 0, k 6= l, {k, l} ∈ S (3.17)

con esta condición, es esperable que ambos usuarios experimenten coeficientes de canal ajusta-
dos no-correlacionados, esto es:

E {(hk ·wk)
∗ · (hk ·wl)} = 0, k 6= l, {k, l} ∈ S, (3.18)

Esta técnica, puede extenderse a más de dos usuarios si la BS dispone de más elementos de
transmisión; el número de antenas específicamente define cuantos usuario con vectores de con-
formación de haz ortogonal pueden servirse simultáneamente [86].

3.3.2. Esquema de señalización para CDI
El esquema de señalización que se utiliza en el presente capitulo para abastecer al transmisor

con CSIT parcial, considera que cada MS puede estimar la CSI de forma perfecta y luego
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mapear el vector de dirección de canal normalizado del k-ésimo usuario,

ȟh =
hk
‖hk‖

, k = 1, ..., K (3.19)

con un vector de canal discretizado ĥk de dimensión Mt y norma unitaria. En un esquema de
cuantización este tipo cana k-ésimo usuario comparte con la BS un diccionario de cuantización
común compuesto por ND elementos, i.e.,

Ck = {ck,1, ..., ck,ND}, k = 1, ..., K (3.20)

donde ck,l ∈ CMt×1 para todo k = 1, ..., K y l = 1, ..., ND. En una situación práctica es con-
veniente que el número de palabras código del esquema de cuantización verifique la relación
ND = 2Ncd , dondeNcd denota el número de bits de cuantización que reserva el sistema para que
cada MS activa informe a la BS del estado de canal instantáneo que experimenta en recepción.
Durante el proceso de cuantización, el receptor selecciona aquellas palabras código del diccio-
nario que minimiza el ángulo mutuo entre vectores (o también maximiza el producto interno
entre los vectores), i.e.,

ĥk = ck,n = arg máx
ck,l∈Ck

cos2
(
∠(ȟk, ck,l)

)
, (3.21)

= arg máx
ck,l∈Ck

∣∣ȟkcHk,l
∣∣2. (3.22)

Una vez finalizado el proceso de cuantización, cada MS sólo debe informar a la BS cuál es
el índice n que identifica a la palabra código seleccionada, ya que se considera que el diccio-
nario de cuantización Ck se conoce a priori en ambos extremos del enlace de comunicación.
De manera similar al CL-TD Modo 1, y para mantener acotado el caudal de información de
realimentación, sólo se reportará información de fases, es decir el resultado de la (3.5). Como
en este esquema de señalización solo se pueden representar la información de fases en 2 bits de
resolución (Ncd = 2), la región de cuantización esta dividida en 4 zonas y de acuerdo a la zona
donde esté presente el resultado de la (3.5) se reportará hacia la estación base el valor del índice
del diccionario (codebook) compartido que sea representativo de la misma. En esta situación,
es de esperar que los canales ajustados en el transmisor ya no generen la máxima amplitud en
recepción como en (3.7).

3.3.2.1. Distribuciones de energía de las señales deseada e interferencia mutua.

La determinación de las distribuciones de probabilidad PDF de la energía de las señales
Deseada en Interferente, no sólo es importante en el análisis de la capacidad suma alcanzable
de un sistema, también resulta de importancia en la determinación del comportamiento de dis-
tintas estrategias de recepción y sus métricas como la probabilidad de error y la SNR media a
la salida del filtro detector. En base a esto, se expone los resultados obtenidos por los autores
de [18] en una arquitectura de comunicaciones con Diversidad en Transmisión a Lazo Cerrado
CL-TD para canales BC con MIMO, esquemas de Conformación de Haz Lineal (LBF) y meca-
nismos de selección de usuarios para canales MIMO con Múltiples Usuarios (MU-MIMO) con
información de Estado del Canal en Transmisión parcial.

Pag. 66 Horacio A. Mendoza



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

Teniendo en cuenta que los usuarios diagramados verifican la condición de la ecuación
(3.17), se definen dos variables aleatorias en base a los canales ajustados de la señal recibida
(3.11), i.e.,

Uk =
∣∣hTk ·wk

∣∣2 , Vk =
∣∣hTk ·wl

∣∣2 , (3.23)

donde Uk representa la amplitud que experimenta en recepción del usuario de interés, mientras
que Vk representa la amplitud de la interferencia mutua que induce en el usuario de interés la
señal destinada hacia el otro usuario que participa de la comunicación en forma simultánea.

En el caso ideal de que la BS dispone de CSIT completa, el peso de conformación de haz
óptimo (MRC), esta dado por wk =

hHk
‖hk‖

. Teniendo en cuenta que los coeficientes de canal
para cada usuario/dispositivo se modelan como Gaussianas complejas i.e., h ∼ CN (0, ξ2),
independientes e idénticamente distribuidas y el transmisor asigna potencia de manera uniforme
a cada antena, es posible mostrar que

∣∣hTk wk

∣∣2 = ‖h‖2
k posee distribución χ2 con 2Mt grados

de libertad, i.e.,

fU(u) =
1

(ξ2)MtΓ(Mt)
uMt−1 exp

(
− u
ξ2

)
, u ≥ 0 (3.24)

donde u =
∣∣hTk wk

∣∣2, Γ(·) es la función Gamma (general) y el valor esperado y varianza de la
(3.39) viene dado por

E {z} = Mtξ
2, (3.25)

Var {z} = 2Mtξ
2. (3.26)

Además, observando que cada canal configurado de manera individual entre cada elemento
de antena transmisora y receptora tiene amplitud con distribución Rayleigh y distribución de
potencia exponencial, cuya media viene dada por ξ2. Entonces el valor esperado de la potencia
de canales ajustados con vectores de conformación de haz ideales se incrementa de manera
directa con la cantidad de elementos de antenas en transmisión.

Por otro lado, para el caso de los vectores de conformación de haz con reporte parcial com-
patible con el CL-TD Modo 1 (sólo reporte de fases), primero se hacen las siguientes observa-
ciones:

La magnitud de la señal recibida se puede modelar como una RV con distribución Na-
kagami [49]. La fórmula cerrada que gobierna el comportamiento probabilístico de la
energía de una RV con distribución Nakagami, es una RV con distribución Gamma y
viene dada por la expresión,

fU(u) =
1

Γ(m)

(
m

G

)m

um−1 exp

(
−m

G u
)
, u ≥ 0 (3.27)

donde Γ(·) representa la función Gamma general, mientras que los parámetros

G = E {u} y m =
G2

E {(u− G)2} , (3.28)

representan la ganancia de potencia (o también SNR) y la figura de desvanecimiento (fa-
ding figure) de la distribución Nakagami, respectivamente. En este contexto, la ganancia
de SNR (i.e.,G) provee información sobre la ganancia de potencia que se experimenta
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por la combinación coherente de señales en el extremo receptor, mientras que la figura
de desvanecimiento (i.e., m) (en este contexto también) indica el grado de variabilidad
de la SNR en recepción (a partir de los pesos de conformación de haz que se aplican en
transmisión).

Cuando m ∈ N, la PDF de la ecuación (3.27) equivale a la distribución χ2 normalizada
con 2m grados de libertad.

Cuando no hay ningún tipo de CSIT en la BS (i.e., los pesos de conformación de haz en
transmisión se seleccionan de forma completamente aleatoria), el sistema no provee ni
ganancia de potencia (i.e., G = 1) ni ganancia de diversidad (i.e., m = 1).

Por otro lado, cuando se dispone de CSIT perfecta en el extremo transmisor, ambas ga-
nancias de potencia y diversidad se alcanzan de forma perfecta (i.e., G = Mt y m = Mt).

En base a estas observaciones, los autores de [18], remarcan que los parámetros de ganancia
de SNR y figura de fading deben estar acotados

1 ≤ G ≤ 2 y 1 ≤ m ≤ 2, (3.29)

en presencia de CSIT parcial (i.e., cuantizada), para Mt = 2 y consecuentemente, proponen
modelar las RV de la ecuación (3.23) con distribución χ2 y diferentes grados de libertad. De
esta manera la distribución de la energía de la señal deseada es aproximada de la siguiente
manera

fU(u) ≈
(

2

Gu

)2

u e(−
2
Gu
u)(b2u

2 + b1u+ b0), u ≥ 0, (3.30)

donde

b0 = 2

(
E {Uk}
Gu

− 1

)
, b1 = 2

(
1− b0

Gu

)
, b2 = −2

3

(
1− b0

G2
u

)
. (3.31)

Por otro lado, la distribución del aporte de energía interferente, viene dado por la siguiente
aproximación:

fV (v) ≈
(

1

Gv

)
e(−

1
Gv
v)(a2v

2 + a1v + a0), u ≥ 0, (3.32)

donde

a0 =
1

2

(
E {Vk}
Gv

)
, a1 = 2

(
1− b0

Gv

)
, b2 = −1

2

(
1− a0

G2
v

)
. (3.33)

Los valores que adoptan los parámetros para el caso de CL-TD Modo 1 son reportados en [18]
y se exhiben en las Tabla 3.1 y Tabla 3.2. En función de estos parámetros también se transcriben
las estadísticas de primer y segundo orden de Vk y Uk. Para la señal deseada:

E {Uk} = 1 +

√
1

2
, E

{
U2
k

}
= 2 +

1

π
+ 3

√
1

2
, (3.34)

y para la señal interferente:

E {Vk} = 1−
√

1

2
, E

{
V 2
k

}
= 2 +

1

π
− 3

√
1

2
, (3.35)
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Tabla 3.1: Parámetros de la aproximación de PDF [18].

Gu mu Gv mv

CL-TD Modo 1 1 +
√

1
2

1.9104 1−
√

1
2

0.7714

Tabla 3.2: Parámetros de la corrección de aproximación de PDF [18].

a0 a1 a2 b0 b1 b2

CL-TD Modo 1 1.1481 −1.0116 0.8634 1.0469 −0.0549 0.0107

cabe aclarar, que estos resultados consideran un usuario interferente y cuyos reportes cuantiza-
dos (Ncd = 2 bits) se corresponden con el esquema CL-TD Modo 1.

En la Fig.3.5 se muestran resultados de simulación numérica donde se observa la distribu-
ción de probabilidad Uk, y Vk generada en base a la simulación de 500000 realizaciones de
canal. A partir de la observación de estos resultados, se puede ver claramente la modificación
en el comportamiento de la probabilidad marginal de los canales ajustados, donde consecuen-
temente, los datos del usuario deseado experimentan un nivel de interferencia menor. Como
veremos más adelante, éste tipo de comportamiento de los canales ajustados tiene un impacto
significativo en el desempeño de las distintas estrategias que se analizan a continuación.
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Figura 3.5: Distribución de probabilidad aproximada para el comportamiento de la energía de
señal de las componentes deseada e interferente.
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3.4. Receptores multiusuarios

En la década del 1990, el interés en el desarrollo de receptores multiusuarios para sistemas
móviles apuntaba a los receptores de estructuras centralizadas, los cuales tenían el objetivo de
recuperar los datos de todas las corrientes de datos simultáneas que le llegaban desde las dis-
tintas terminales móviles. Ante esta situación, las propuestas de receptores multiusuarios eran
simples, como el receptor de filtro apareado, cuyo desempeño, al aplicarse a sistemas CDMA,
dependía principalmente de las diferencias de amplitudes en las señales que arribaban al mis-
mo (Efecto Cercano-Lejano (Near-Far Effect - NFE)) [87]. En la búsqueda de una estrategia
de recepción que sea independiente del efecto Cercano-Lejano el autor de [88] desarrolla un
receptor que resulta óptimo para canales Gaussianos [89]. Aunque, en un escenario con una
gran cantidad de usuarios móviles esta estrategia resulta no implementable. Sin embargo, el
desempeño de éste receptor sienta una referencia para la búsqueda de otros tipos de estrate-
gias de recepción subóptimas. Una clase importante de receptores multiusuarios subóptimos se
desprende de estrategias de recepción lineales como por ejemplo, el receptor de De-correlación
(Linear-Decorrelating Detector - LDD) conocido por eliminar completamente la interferencia,
y el de mínimo error cuadrático medio MMSE conocido por su capacidad de implementarse de
manera adaptativa, una propiedad deseada en ambientes no estacionarios [25,90–92]. Estas dos
estrategias resultan en una considerable reducción de la complejidad del receptor mientras se
mantienen independientes del efecto NFE [93].

Paralelamente en el mismo período surgen y maduran notablemente las técnicas de confor-
mación de haz (beamforming) y las técnicas de diversidad espacial [52, 94]. A grandes rasgos,
el objetivo de la técnica de conformación de haz es adaptar el patrón de radiación del arreglo
de antenas para transmitir (o recibir) la energía electromagnética irradiada en la/s dirección/es
espacial/es deseada/s. De este modo se busca mejorar el valor promedio de la SNR que expe-
rimenta cada uno de los usuarios móviles, posibilitando entre otras cosas, aumentar el rango
de cobertura del sistema inalámbrico sin necesidad de incrementar el nivel de potencia que se
utiliza en transmisión. Por otro lado las técnicas de diversidad espacial se concentran en com-
batir los desvanecimientos de canal que experimentaba el receptor, mediante la combinación de
copias de la misma señal que arriban al receptor por distintos caminos. No obstante, la posi-
bilidad de aprovechar la técnica de diversidad en recepción requiere del despliegue de mas de
un elemento de antena en el receptor móvil, algo que no resulta práctico por restricciones de
tamaño en la implementación. Es por esto que solamente resulta factible desplegar arreglos de
antenas en la estación base, pero permite implementar técnicas de diversidad en transmisión a
lazo cerrado.

Combinar técnicas de diversidad en transmisión con diagramación y detección multiusuario
tiene el potencial de incrementar la tasa suma alcanzable de un canal MIMO con BC. En la
literatura existe gran cantidad de trabajos que se concentran en desarrollar estructuras de recep-
tores multiusuarios desde el punto de vista de un receptor centralizado [87, 88, 95–99], es decir
compatible con un escenario MIMO multiacceso MAC. Sin embargo, existe relativamente poca
literatura dedicada a los receptores descentralizados, es decir la estructura implementada en el
extremo móvil y resulta necesario extender las distintas estrategias de recepción multiusuario
desde el punto de vista del receptor móvil, el cual se concentra en demodular los datos propios
separándolos de la interferencia.
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3.4.1. Receptor lineal de filtro apareado (Convencional)
A partir de la ecuación (3.13) y considerando una asignación uniforme de la potencia del

transmisor a las antenas transmisoras, la señal recibida en el i-ésimo intervalo de tiempo en un
canal de múltiples-entradas y única-salida, (Multiple-Input Single-Output - MISO) 2 × 1, en
presencia de un solo usuario o dispositivo viene dado por:

r = h̃1b1s1 + σm, (3.36)

el procesamiento de señal aplicado, en base al conocimiento disponible en el receptor, permite
expresar la señal recibida como:

y = h̃∗1s1r =
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + σh̃∗1n, (3.37)

donde n es otra variable aleatoria AWGN de varianza unitaria y donde también se ha utilizado el
conocimiento del canal ajustado para la detección. La estimación de los datos se logra mediante

b̂1 = sgn (R {y}) = sgn
(
R
{∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + h̃∗1σn

})
. (3.38)

En el caso ideal de que la BS dispone de CSIT completa, el peso de conformación de haz
óptimo (MRC), esta dado por wk =

hHk
‖hk‖

. Teniendo en cuenta que los coeficientes de canal se
modelan como Gaussianas complejas i.e., h ∼ CN (0, ξ2), independientes e idénticamente dis-
tribuidas y el transmisor asigna potencia de manera uniforme a cada antena, es posible mostrar
que la energía de los datos del k-ésimo usuario,

∣∣hTk wk

∣∣2 = ‖h‖2
k, posee distribución χ2 con

2Mt grados de libertad, i.e.

f(z) =
1

(ξ2)MtΓ(Mt)
zMt−1 exp

(
− z

ξ2

)
, z ≥ 0 (3.39)

donde z =
∣∣hTk wk

∣∣2 es la variable aleatoria, Γ(·) es la función Gamma general y el valor espe-
rado y varianza de la ecuación (3.39) viene dado por

E {z} = Mtξ
2, (3.40)

Var {z} = 2Mtξ
2. (3.41)

El valor esperado de la relación de potencia de la señal deseada a ruido SNR para el recep-
tor (Match Filter Receiver - MF) con único usuario, considerando que la BS dispone de CSI
completa, se puede encontrar a partir de (3.36), y viene dado por

Γ̄MF =

E

{(∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1

)2
}

E

{(
h̃∗1σn

)2
} = γ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} = γMtξ
2, (3.42)

donde γ = E
{
|b1|2

}
/σ2 es la SNR del usuario deseado y se tuvo en cuenta la (3.40). Además,

observando que cada canal configurado entre cada elemento de antena transmisora y recepto-
ra tiene amplitud Rayleigh, con SNR media de γ̄Rayleigh = ξ2γ, entonces la (3.42) se puede
reescribir como:

Γ̄MF = Mtγ̄Rayleigh, (3.43)
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Figura 3.6: Detector de filtro Apareado en Canales BC con MIMO

donde se puede observar que la SNR media recibida se incrementa con el número de antenas en
transmisión.

La probabilidad de error del detector convencional para el caso de la presencia de un solo
usuario, viene dada por

PMF
1 (σ) = E

{
Q

(√
2
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 γ1

)}
, (3.44)

donde el valor esperado se toma sobre la distribución de la potencia del canal ajustado
∣∣∣h̃∣∣∣2.

Para un esquema de modulación BPSK, se puede mostrar que la probabilidad de error, cuando
la SNR de la señal recibida tiene una distribución como la (3.39), tiene formula cerrada [100,
Chapter 6.3] y viene dada por

PMF
1 (σ) =

(
1− Γ

2

)Mt Mt−1∑
m=0

(
Mt − 1 +m

m

)(
1 + Γ

m

)m
, (3.45)

donde

Γ =

√
ξ2γ

1 + ξ2γ
. (3.46)

El desempeño de este receptor, en términos de BER constituye un límite superior de per-
formance para este tipo de arquitectura de sistemas de comunicaciones con canales ajustados,
principalmente gracias a que no tiene la componente de interferencia de otros usuarios. En la
Fig. 3.6, que esta relacionada con la Fig. 3.4 se muestra la estructura del receptor MF.

Considerando ahora el caso de que existe un usuario/dispositivo interferente en un canal
MIMO 2 × 1 y que la potencia del transmisor se distribuye de manera uniforme para cada
antena transmisora y para cada usuario. La señal recibida y procesada para el usuario deseado
en función del conocimiento disponible en el receptor viene dada por,

y1 =
1√
L

(∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + h̃∗1h̃2b2ρ12

)
+ h̃∗1σn1, (3.47)

donde n1 es otra variable aleatoria compleja Gaussiana de media nula y varianza unitaria. ρ12

es un escalar positivo que representa el nivel de correlación cruzada entre firmas de usuario y
donde también se ha utilizado el conocimiento del canal ajustado para la detección.
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3.4.1.1. Relación de potencia de señal deseada a potencia de interferencia y ruido

A partir de la (3.47) la relación (Signal-to-Interference plus Noise power Ratio - SINR) para
el caso de dos usuarios activos está dada por,

ΓMF,1 =

γ1 E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4}
γ2ρ2

12 E

{∣∣∣h̃∗1h̃2

∣∣∣2}+
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 , (3.48)

≈
γ1(2 + 1

π
+ 3
√

1
2
)

γ2ρ2
12 E

{∣∣∣h̃∗1h̃2

∣∣∣2}+ (1 +
√

0.5)

, (3.49)

donde γi =
E{b2i }
Lσ2 es la SNR por usuario y se ha hecho uso de (3.34). Además, en primer lugar

el valor esperado se tomó sobre los datos y el ruido. Luego, el valor esperado se toma sobre la

energía de los coeficientes de canal ajustado
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 y
∣∣∣h̃2

∣∣∣2. En esta estrategia de recepción resulta
sencillo extender la ecuación (3.49) a K usuarios equipotentes donde se utiliza diagramación
OWO para los usuarios o dispositivos 1 y 2 y el resto de los (K − L) usuarios o dispositivos
pueden originar distintas estructuras de interferencia. La SINR queda expresada, en este caso,
de la siguiente manera,

ΓMF,1 =

γ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4}
γρ2

(
E

{∣∣∣h̃∗1h̃2

∣∣∣2}+
K∑
k=3

E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2})+ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} , (3.50)

donde γi =
E{b2i }
Kσ2 = γ, i = 1, ..., K es la SNR por usuario y ρ1k = ρ, k = 1, ..., K.

En la Fig. 3.7 se observa el beneficio, en términos de SINR, para la estrategia de recepción
convencional combinada con la diagramación multiusuario. La recta con línea discontínua co-
rresponde a la presencia de un sólo usuario o dispositivo, estableciendo un límite de desempeño
superior por la ausencia de señales interferentes. Además, de manera comparativa, se muestra
la aproximación de la ecuación (3.49) para el caso de dos usuarios, con una diferencia de 0.3
dB en la zona de alta SNR. En la Fig. 3.8 se observa la evolución de la (3.50) para varias situa-
ciones. En primer lugar para el caso de 2 usuarios o dispositivos, se aprecia el beneficio del uso
del diagramador OWO donde luego, es evidente la degradación de desempeño a medida que
aumenta la cantidad de usuarios o dispositivos activos en el sistema.

3.4.1.2. Probabilidad de error de símbolos

La probabilidad de error de símbolo por usuario para un esquema de modulación BPSK con
símbolos reales y dos usuarios o dispositivos, viene dada por (Apéndice 3.B):

PMF (σ) = E

Q

∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2

+
R
{
h̃2ρ12

}
√

σ2

2

 , (3.51)
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Figura 3.7: SINR del Receptor MF con y sin diagramación de usuarios o dispositivos.

donde el valor esperado se toma sobre la distribución de probabilidad de las amplitudes de las
variables aleatorias h̃1 y h̃2.

El desempeño del receptor MF, mediante simulación numérica, se puede apreciar en la Fig.
3.9. Para propósitos de comparación se muestra en línea discontinua (- -) el desempeño del
receptor MF cuando no existe la posibilidad de desplegar diversidad en transmisión y existe un
único usuario/dispositivo activo en el sistema. En otro extremo de desempeño, en línea sólida
(—) se gráfica la ecuación (3.45) que constituye el límite superior de desempeño del sistema.
Los resultados para el receptor MF con reportes cuantizados Ncd = 2 se muestran con líneas
solidas y caracteres, · y ◦ para un único usuario y un usuario interferente, respectivamente. Cabe
resaltar que la mejora de desempeño en BER debida al uso del diagramador, en este caso OWO,
es consistente con el aumento de la SINR observada en la Fig. 3.49, particularmente para la
zona de alta SNR. En la misma figura se puede apreciar que la pérdida de desempeño por la
utilización de cuantización es aproximadamente de 0.3 dB.

3.4.1.3. Eficiencia multiusuario

Hasta ahora las métricas analizadas del receptor MF son la SINR y la probabilidad de error.
La métrica SINR es un buen indicador de la calidad de la estrategia de recepción frente a la
presencia de otros usuarios interferentes. Como se observó en esta estrategia de recepción, la
presencia de usuarios interferentes sólo puede degradar el desempeño del receptor MF. En este
punto es interesante cuantificar la BEP en presencia de otros usuarios, relativa a la BEP óptima
sin presencia de otros usuarios. Cuando no existe control de potencia en el sistema tiene lugar
el efecto Cercano-Lejano NFE y es importante cuantificar el grado de sensibilidad del receptor
frente a éste problema. Para el cálculo de la eficiencia multiusuario de este receptor, en este
tipo de canales se recurre a la extensión del cálculo que es presentado por Verdú en [87]. Se
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Figura 3.8: Evolución de SINR para el receptor MF frente a señales de interferencia. En to-
dos los casos hay dos usuarios diagramdos mediante el diagramador OWO. En líneas sólida
con caracteres casos donde el canal individual de cada usuario o dispositivo interferente ex-
perimenta un desvanecimiento Rayleigh. Las curvas con sólo caracteres son los casos en los
que el canal de los usuarios o dispositivos interferentes operan con un esquema CL-TD Modo
1, es decir usuarios/dispositivos con energía en recepción maximizada (No óptima por uso de
cuantización).

distinguen dos situaciones posibles, a saber

∣∣∣h̃1

∣∣∣ <
∣∣∣h̃1

∣∣∣− R
{
h̃2

}
ρ12 → η1 = 0 (3.52)

∣∣∣h̃1

∣∣∣ >
∣∣∣h̃1

∣∣∣− R
{
h̃2

}
ρ12 → η1 =

1−
R
{
h̃2

}
∣∣∣h̃1

∣∣∣ ρ12

2

, (3.53)

En la Fig.3.10 se puede apreciar la evolución de la eficiencia en función la relación entre
R{h̃2}
|h̃1| de los canales utilizados para la simulación, tanto con conformación de haz como sin

ello. Donde es posible observar que la eficiencia se mantiene en valores por encima del 70 %
cuando las condiciones lo permite. Además es posible observar el efecto de la conformación de
haz en la dispersión de los valores que dependen de la relación entre las amplitudes de canal.
Se puede concluir que el efecto de la conformación de haz disminuye el rango de variación de
la relación de amplitudes del canal con lo que el receptor de filtro apareado aplicado a este tipo
de canales mejora su desempeño con respecto al canal Rayleigh sin conformación de haz.
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Figura 3.9: Desempeño del receptor MF en BC con MIMO. En línea discontinua (- -) la pro-
babilidad de error analítica del MF sin interferencia operando en un canal con desvanecimiento
Rayleigh a lazo abierto (Open-Loop). En línea discontinua con caracteres romboides se observa
el desempeño del MF operando en presencia de un dispositivo interferente (con potencia similar
al usuario o dispositivo deseado), en un canal con desvanecimiento Rayleigh a lazo abierto. En
línea continua y caracteres cuadrados el desempeño del MF operando a lazo cerrado (Closed-
Loop) con Diversidad en Transmisión (CL-TD Modo 1) y un usuario o dispositivo interferente
con la misma potencia. En linea sólida continua, la probabilidad de error del MF sin interferen-
cia y operando a lazo cerrado con Diversidad en Transmisión en un canal con desvanecimiento
Rayleigh. En linea continua y caracteres de punto, el desempeño del MF operando a lazo ce-
rrado, con diagramación de usuarios OWO y diversidad en transmisión con CSIT cuantizado
Ncd = 2 bits. Por último, en línea discontínua la ecuación 3.51 superpuesto con el desempeño
del MF operando a lazo cerrado, con diagramación de usuarios OWO y diversidad en transmi-
sión con CSIT, en caracteres de circulo.

3.4.1.4. Complejidad computacional

Debido a que este receptor sólo necesita conocer la firma de usuario del usuario/dispositivo
del que se desea recuperar los datos, se analiza la cantidad de operaciones que son necesarias
en el proceso. La notación que se utiliza para denotar la complejidad será mediante la notación
de Landou, cuyo argumento es la función que normalmente sirve como cota superior asintótica.
El traspaso de la señal recibida analógica al dominio digital se realiza intrínsecamente dentro
del receptor. Sin embargo, la operación de recepción es implementable como la correlación de
las muestras discretas de la señal recibida con la firma de usuario discreta almacenada en el
receptor, de esta manera la cantidad de multiplicaciones y sumas de números complejos serán
función de la ganancia de procesamiento N . En la Tabla (3.4) se observan estas cantidades.

El receptor MF constituye una de las estrategias más simples de demodulación. En presencia
de varios usuarios, y operando en un esquema CDMA con firmas de usuarios cuasi-ortogonales
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Figura 3.10: Eficiencia Multiusuario promediado sobre la PDF de
∣∣∣h̃1

∣∣∣ y
∣∣∣h̃2

∣∣∣.
el desempeño del mismo se degrada rápidamente con el número de transmisiones simultáneas.
Este comportamiento resulta intuitivo dado que la estrategia de recepción considera a las con-
tribuciones de otros dispositivos en transmisión como parte del ruido del canal.

Tabla 3.3: Resumen de características del Receptor MF.

Parámetros

Firma de Usuario, Usuario deseado Si
Firma de Usuario, Usuario Interferente No
Sincronismo de tiempo, Usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, Usuario interferente No
Estimación amplitud, Usuario deseado Si
Estimación amplitud, Usuario interferente Si
Costo Computacional O(N)
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Tabla 3.4: Costo Operacional del Receptor MF.

Operación Cantidad

Correlación compleja 4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas
Depende del tamaño de S No
Complejidad O(N)
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Figura 3.11: Detector de máxima verosimilitud para el usuario 1 con un usuario interferente.

3.4.2. Receptor de máxima verosimilitud
El receptor multiusuario de Máxima Verosimilitud ML es tratado en todo un capitulo por

Verdú en [87]. Esta estrategia de recepción es óptima para decodificar simultáneamente los da-
tos de todos los MS activos, es decir logra la decisión que genera la mínima probabilidad de
error para todos ellos. Infortunadamente, cuando la cantidad de MS activos en el sistema es
importante, la complejidad computacional que presenta puede llegar a ser inviable para su im-
plementación. Sin embargo, su estudio es importante para establecer las fronteras de desempeño
como referencia para el desarrollo de otros tipos de receptores de complejidad reducida.

A continuación y sin pérdida de generalidad se desarrolla la estrategia de decisión para el
caso de dos MS. A partir de la función de verosimilitud, condicionada a la transmisión de b1 y
b2, [87, Cap.3, Pag.88] y particularizada al caso de dos MS con canal ajustado, se tiene

f [{r(t), 0 6 t 6 T} | (b1, b2)] = (3.54)

exp

(
1

σ
Ω (b1, b2)

)
exp

(
− |h1|2 + |h2|2

2Lσ2

)
exp

(
− 1

2σ2

∫ T

0

r(t)2dt

)
, (3.55)

donde
Ω(b1, b2) =

1

σ2L
R{h̃∗1b∗1y1 + h̃∗2b

∗
2y2 − h̃1h̃

∗
2b1b

∗
2ρ}, (3.56)

y la salida del Filtro Apareado se denota como

yk =
N∑
l=1

rkskdt . (3.57)

La decisión óptima conjunta, para el caso de dos usuarios, es aquella que maximiza la fun-
ción Ω(b1, b2). En otras palabras se elige la hipótesis que corresponde a la realización de mínima
energía.

Para maximizar la (3.55) hay que descartar los factores que no dependen de (b1, b2) así la
decisión de máxima verosimilitud será aquella que maximiza la función Ω(b1, b2). Se puede
mostrar que la decisión óptima para la estimación de los datos es tal que si se cumple que

mı́n
{
R{h̃∗1 |y1|}, R{h̃∗2 |y2}

∣∣∣} ≥ R{h̃1h̃
∗
2}ρ, (3.58)
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entonces

b̂1 = sgn (R{y1}) , (3.59)

b̂2 = sgn (R{y2}) , (3.60)

o de otra manera

b̂1 = sgn
(
R{h̃∗1y1} − sgn(ρ)R{h̃∗2y2}

)
, (3.61)

b̂2 = sgn
(
R{h̃∗2y2} − sgn(ρ)R{h̃∗1y1}

)
. (3.62)

Otra forma de expresar la decisión óptima conjunta es

b̂1 = sgn
(
h̃∗1y1 +

1

2

∣∣∣h̃∗2y2 − h̃1h̃
∗
2ρ
∣∣∣− 1

2

∣∣∣h̃∗2y2 + h̃1h̃
∗
2ρ
∣∣∣) , (3.63)

b̂2 = sgn
(
h̃∗2y2 +

1

2

∣∣∣h̃∗1y1 − h̃1h̃
∗
2ρ
∣∣∣− 1

2

∣∣∣h̃∗1y1 + h̃1h̃
∗
2ρ
∣∣∣) , (3.64)

Es importante destacar que la señal recibida afecta a las decisiones conjunta a través de y1 e y2.
En la Fig.3.11 se esquematiza la regla de decisión óptima conjunta.

3.4.2.1. Relación señal a ruido e interferencia

Para el análisis, consideramos al usuario 1 como el deseado. La condición para que la deci-
sión conjunta sea igual al receptor convencional es la ecuación (3.58) que lleva a una decisión
similar al receptor MF, es de esperar que la SINR, sea de la misma forma, i.e.,

ΓML,1 = ΓMF,1 =

γ1 E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2}
γ2ρ2 E

{∣∣∣h̃2

∣∣∣2}+ 2

, (3.65)

de otra manera, la decisión conjunta toma la forma de la ecuación (3.61) y la SINR, toma la
siguiente forma

ΓML,1 = E


γ1

[∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − sgn(ρ)h̃1h̃2

]2

γ2

[∣∣∣h̃2

∣∣∣2 − sgn(ρ)h̃∗1h̃2

]2

+

(∣∣∣h̃1

∣∣∣2 +
∣∣∣h̃2

∣∣∣2 + |ρ|R{h̃∗1h̃2}
)
 (3.66)

donde γi =
E{b2i }√
Lσ2 es la SNR por usuario y el valor esperado se toma sobre la distribución de

probabilidad conjunta de h̃1 y h̃2.

3.4.2.2. Probabilidad de error de símbolos

Una medida de interés fundamental es la mínima probabilidad de error PML
1 (σ) alcanzable

por un detector que observa la ecuación (3.56). De esta manera PML
1 (σ) sirve como referen-

cia de comparación de la probabilidad de error de cualquier detector. Con un análisis similar
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Figura 3.12: Tasa de error superior, inferior y simulación para el detector de Máxima Verosimi-
litud.

al presentado en [87, Chap 4, Pag 176] se determina los límites superiores e inferiores de la
probabilidad de error PML

1 (σ) del detector de Máxima Verosimilitud. Esto es abordado de esta
manera, debido a la imposibilidad de hallar una expresión cerrada para la probabilidad de error,
aun en el caso más simple como lo es el de dos usuarios. Las cotas de desempeño en BER para
el receptor ML, viene dado por

máx

Q

∣∣∣h̃1

∣∣∣2√
σ
2

 ,
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 +
∣∣∣h̃2

∣∣∣2 − |ρ|R{h̃∗1h̃2 + h̃∗2h̃1}

σ2

2

[∣∣∣h̃1

∣∣∣2 +
∣∣∣h̃2

∣∣∣2 − |ρ|(R{h̃∗1} − I{h̃∗1}
)(

R{h̃∗2} − I{h̃∗2}
)]



≤ PML(σ) ≤

≤ Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2√
σ
2

+
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 +
∣∣∣h̃2

∣∣∣2 − |ρ|R{h̃∗1h̃2 + h̃∗2h̃1}

σ2

2

[∣∣∣h̃1

∣∣∣2 +
∣∣∣h̃2

∣∣∣2 − |ρ|(R{h̃∗1} − I{h̃∗1}
)(

R{h̃∗2} − I{h̃∗2}
)]

(3.67)

donde Q
(
|h̃1|2√

σ
2

)
es la probabilidad de error del receptor MF con un único usuario.

En la Fig.3.12 se puede apreciar la tasa de error del detector de Máxima Verosimilitud
comparado con los límites superior e inferior.
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Figura 3.13: Desempeño del Receptor de Máxima Verosimilitud con conocimiento de reportes
completos e incompletos (cuantizados Ncd = 2)

3.4.2.3. Eficiencia multiusuario asintótica

El autor de [87] computa la eficiencia multiusuario del usuario deseado en el caso de dos
usuarios activos como

ηML = mı́n

{
1, 1 +

A2
2

A2
1

− 2 |ρ| A2

A1

}
, (3.68)

donde esta expresión es útil para compararla con la eficiencia multiusuario del detector de Filtro
Apareado, que se reescribe nuevamente

ηMF = max2

{
1, 1− A2

A1

|ρ|
}
.

Como es de esperar, si A2 � A1 ambas eficiencias asintóticas tienden al valor unitario. Sin
embargo la (3.68) no es monotónica con respecto a la relación A2

A1
. De hecho si

A2

A1

≥ 2 |ρ| , (3.69)

luego ηML = 1. Siempre que la energía del usuario 2 exceda el umbral dado en (3.69) la tasa
asintótica de error de bits del usuario deseado es equivalente al caso del único usuario en el
canal cuando el usuario dos no está activo. La explicación de este comportamiento del receptor
de ML es que si el usuario interferente emite con la potencia suficiente, la fuente primaria de
error que compromete la demodulación óptima del usuario 1 es el ruido Gaussiano, más que la
información aleatoria y potente emitida por el usuario interferente.
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Tabla 3.5: Costo Operacional del Receptor ML.

Operación Cantidad

Correlación compleja 2L(4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas )
Depende del tamaño de S SI
Complejidad O(2L)

Tabla 3.6: Resumen de características del detector de Máxima Verosimilitud

Parámetro

Firma de usuario, usuario deseado Si
Firma de usuario, usuario interferente Si
Sincronismo de tiempo, usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, usuario interferente Si
Estimación amplitud, usuario deseado Si
Estimación amplitud, usuario interferente Si
Costo computacional O(2L)

3.4.2.4. Complejidad computacional

Este receptor presenta la particularidad de que la detección se realiza mediante la búsqueda
exhaustiva de todas las combinaciones de recepción posibles, esto lleva a una complejidad que
crece exponencialmente con el número de usuarios; esto se debe a que este receptor necesita
conocer las firmas de usuarios de todos los usuarios activos del sistema, aún para demodular un
único usuario deseado. En la Tabla 3.5 se muestra los detalles de complejidad.

La maximización de la ecuación es un problema combinatorio de optimización, esto signi-
fica que el posible conjunto de argumentos es un conjunto finito de tamaño 2K . A diferencia
de los problemas de optimización sobre la linea real o espacios Euclidianos, donde las téc-
nicas del análisis matemático suelen ser usados, el problema combinatorio puede ser siempre
resuelto mediante la búsqueda exhaustiva, computando la función por cada posible argumento
y seleccionando aquel que maximiza la función.

Al igual que en los análisis anteriores, este detector se basa en hallar, la hipótesis de míni-
ma energía (valor cuadrático medio) de todas las hipótesis probables. El receptor de máxima
verosimilitud, para el caso de aplicación en canales con desvanecimiento lento inclusive en ca-
nales ajustados, no difiere del análisis presentado en el capítulo anterior, salvo que en este caso
también los coeficientes del canal son representados por valores complejos. También hay que
considerar que el costo computacional, en esencia tampoco contiene cambios. Ante lo expues-
to se presenta los resultados de simulación comparados con los del receptor MF con un solo
usuario, y un usuario interferente.

En la Fig.3.13 se observa el desempeño de éste receptor en canales BC con MIMO y dos
usuarios activos.

A partir de lo expuesto anteriormente, en la Tabla 3.6 se presenta un resumen de las carac-
terísticas más importantes de este receptor.
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3.4.3. Receptor lineal de de-correlación
El receptor MF y el ML constituyen las estrategias de recepción que delimitan las fronte-

ras de desempeño analizadas en este trabajo. La gran diferencia de desempeño y complejidad
computacional entre el receptor de MF y el ML, motiva la búsqueda de otras estrategias de
detección que presenten una relación de compromiso entre desempeño y complejidad compu-
tacional que esté situado entre ambos límites de desempeño.

El detector de De-Correlación Lineal LDD fue propuesto por Lupas y Verdú en [25, 88] en
la búsqueda de un detector con mejores prestaciones que el MF, el cual, no es robusto frente al
problema Cercano-Lejano. Las principales fortalezas del LDD es que exhibe una complejidad
computacional lineal y también es robusto frente al problema Cercano-Lejano, aunque logra
esto a expensas de un aumento del nivel de ruido (Noise Enhancements). Además, precisa del
conocimiento de las firmas de usuarios de todos los participantes que tengan aportes de energía
considerable en la seña recibida analizada, pero no requiere el conocimiento de las amplitudes
de los usuarios interferentes.

En esta sección se extiende el análisis, siempre en el escenario de difusión con coeficientes
del canal sometidos a un desvanecimiento lento del canal inalámbrico y variación por bloques
(Frames).

Para el análisis de este receptor, la señal recibida conviene que esté expresada en forma
matricial para el i-ésimo intervalo de tiempo, donde el sub-índice 1 indica la señal deseada, esto
es

r =
1√
K

SHb + σm (3.70)

donde H ∈ CK×K es la matriz diagonal contiene los coeficientes de canal ajustado de los K
dispositivos activos seleccionados para dar servicio. m es un vector de ruido cuyas entradas son
RV Gaussianas independientes de media nula y varianza unitaria. b ∈ RK×1 es el vector de
datos de cada usuario y S ∈ RN×K es la matriz que contiene las firmas de usuarios.

En base a que este receptor conoce todas las firmas de usuarios de todos los participantes
activos en el sistema, el vector de señal recibida, r luego de pasar por un banco de filtros MF
apareados a la firma de usuario de cada dispositivo activo, viene dado por,

y = ST r =
1√
K

RSHb + σn, (3.71)

donde RS = STS es la matriz de correlación de firmas de usuarios y σn es otro vector de ruido
cuyos elementos son RV Gaussianas de media nula y matriz de covarianza.

σ2 E
{
nnH

}
= σ2RS. (3.72)

Si la salida del banco de filtros apareados se procesa con R−1
S se obtiene

R−1
S y =

1√
K

Hb + σR−1
S n, (3.73)

donde es claro, la propiedad de desacople de contribuciones de señales de otros dispositivos
(decorrelating) de esta estrategia de recepción. La estimación de los datos de la señal de interés
(sub-índice 1) viene dado por

b̂1 = sgn
(
R
{
h̃∗1
(
R−1
S y
)

1

})
= sgn

(∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + R
{
σh̃∗1ñ1

})
, (3.74)
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Figura 3.14: Diagrama de Bloques del LDD con estimador de canal.

donde (R−1y)1 indica el primer elemento del vector columna resultado del producto de la
inversa de la matriz de correlaciones de firmas de usuarios y la señal a la salida del banco de
filtros apareados. Además, como se ha considerado que el receptor conoce las amplitudes del
canal del usuario deseado o puede estimarla, la utiliza para la detección. ñ1 es la componente de

R−1
S n correspondiente al usuario deseado con desviación estándar de

√(
R−1
S

)
11

. En la Fig.3.14
se muestra el diagrama en bloques de la implementación de este receptor.

Analizando el comportamiento de la ecuación (3.74) para σ → 0, se observa claramente que
ésta se reduce a

b̂1 = sgn
(
R
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1

)
, (3.75)

donde se expone una característica importante de este receptor; la demodulación perfecta de
datos en ausencia de ruido, siempre y cuando las firmas de usuarios sean linealmente inde-
pendientes. Considerando ahora el caso de que el nivel de ruido no sea nulo, es claro ver que la
componente de señal deseada continúa libre de interferencia de otros usuarios (ecuación (3.73)).
Esto es así debido a que los datos entre usuarios se asumen no-correlacionados.

Desde el punto de vista de la implementación hay que resaltar dos características:

No es necesario el conocimiento de los coeficientes de canal de los usuarios interferentes.

Se puede mostrar que es factible la demodulación individual de cada usuario de manera
independiente [87]

3.4.3.1. Relación de potencia de señal a potencia de interferencia y ruido

Considerando que este detector elimina por completo la interferencia la métrica de SINR
no depende de la misma, sin embargo veremos como afecta el procesamiento de eliminación de
interferencia en la potencia de ruido. Partimos de identificar la señal deseada en una realización
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Figura 3.15: SINR del receptor LDD para 2 usuarios/dispositivos con y sin diagramación.

de canal y luego hallar la potencia de la misma, i.e.,

1√
K

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + σh̃∗1ñ1 =
1√
K

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1︸ ︷︷ ︸
Deseada

+ σh̃∗1ñ1︸ ︷︷ ︸
Ruido

(3.76)

De esta manera la SINR, se puede escribir como

ΓLDD,1 =

γ1 E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4}
E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2}(R−1
S

)
11

=
γ1

(
2 + 1

π
+ 3
√

1
2

)
(

1 +
√

1
2

) (
R−1
S

)
11

, (3.77)

donde γ1 = E{|b1|2}/(Kσ2) es la SNR del usuario deseado y se ha hecho uso de (3.34). En
la Fig. 3.15 se puede apreciar el desempeño del receptor LDD en términos de SINR donde se
observa el que no hay diferencia de desempeño en el uso de diagramadores para el caso de dos
usuarios. Observando la ecuación (3.77) es evidente que no depende de la cantidad de usuarios,
pero si depende de las estadísticas del canal asociado al usuario/dispositivo de interés. Además,
existe un incremento de la potencia de ruido, que se observa en el caso de 7 usuarios.

3.4.3.2. Probabilidad de error de símbolos

La probabilidad de error del detector de de-correlación en presencia de un canal ajustado
con MIMO viene dada por,

PLDD{σ} = E

Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2

(
R−1
S

)
11

 . (3.78)
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Figura 3.16: Desempeño del receptor LDD con un usuario interferente.

En la Fig.3.16 se puede apreciar el desempeño de la simulación del detector LDD junto con
la gráfica de la 3.78 y las curvas de desempeño de los detectores analizados anteriormente
en este capítulo. Como se había mencionado al principio este receptor surge como opción de
complejidad/desempeño de término medio entre el receptor de filtro apareado y el de máxima
verosimilitud, lo cual puede apreciarse en la figura.

3.4.3.3. Eficiencia multiusuario asintótica

Es bien conocido que este detector logra la robustez frente al efecto Cercano-Lejano NFE,
esto es

ηLDD =
1(

R−1
S

)
11

. (3.79)

Sin embargo, este resultado fue derivado para el caso de canales Gaussianos. Para hallar el
resultado en canales con desvanecimiento Rayleigh el autor de [101, 102] considera que la
componente de la interferencia a la salida del LDD se puede aproximar a una señal de ruido
blanco Gaussiano cuando σ2 → 0. El autor justifica esta aproximación basado en los resultados
del trabajo de Bensley [103] el cual, en su trabajo, demuestra la precisión de la aproximación.
La eficiencia multiusuario para el caso considerado tiene la misma forma que en el caso AWGN,
esto es

ηLDD =
1(

R̂−1
)
kk

(3.80)

donde

R̂ = S̃HS̃

S̃ = SH

y el subíndice kk indica el elemento de la matriz. Este resultado depende de los coeficientes del
canal por lo que es esperable que no alcance el mismo desempeño como en canales AWGN.

Pag. 88 Horacio A. Mendoza



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

Tabla 3.7: Resumen de características del Receptor LDD.

Parámetro requerido

Firma de usuario, usuario deseado Si
Firma de usuario, usuario interferente Si
Sincronismo de tiempo, usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, usuario interferente Si
Estimación amplitud, usuario deseado Si
Estimación amplitud, usuario interferente Si
Costo computacional O(K3)

Tabla 3.8: Costo Operacional del Receptor LDD.

Operación Cantidad

Correlación compleja K4N multiplicaciones + K (4N − 2) sumas
Depende del tamaño de U SI
Complejidad O(K3)

3.4.3.4. Costo computacional

El costo computacional de este receptor en este tipo de canales involucra la inversa de la
matriz R la cual debe calcularse para cada trama considerada, debido a la consideración de que
los coeficientes del canal se mantenían constante para toda la transmisión de una trama. Este
tipo de cálculo consume gran cantidad de recursos, considerando que el desarrollo se realiza
desde el punto de vista del receptor móvil.

El detector LDD conserva una característica importante que es la de eliminar completa-
mente la interferencia, sin embargo el principal requerimiento para lograr esto descansa en el
conocimiento de todas las firmas de usuarios de todos los usuarios activos del sistema, requeri-
miento que actualmente involucra la comunicación entre dispositivos móviles y la estación base
constantemente para mantener actualizado la dimensión de la matriz R. Cabe resaltar que en
este esquema es irrelevante, en principio, la aplicación de diagramadores de usuarios dado que
la estrategia es independiente de los mismos y la cantidad de ellos. Este requisito más el pro-
cesamiento de complejidad creciente con la dimensión de R hace que este receptor en canales
MU-MIMO se de difícil implementación.
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3.4.4. Receptor lineal de mínimo error cuadrático medio

La demodulación de los datos de los usuarios en el sistema CDMA es convencionalmente
logrado por el receptor de filtro apareado (MF). Debido a que la correlación cruzada entre las
firmas de usuarios no es nula, la interferencia de los datos que corresponden a otros usuario y las
distintas potencias con las que arriban las señales de otros usuarios (Near-Far Effect) pueden
degradar ampliamente la demodulación de la señal deseada. En base a este problema, varios
esquemas de supresión de interferencia fueron propuestos para mitigar este efecto, explotando
la estructura de la señal interferente multiacceso [25,88,89,104]. Estos esquemas, si bien logran
su cometido, lo hacen con una complejidad de operación superior al detector convencional junto
con la necesidad de conocimiento explícito o la estimación precisa de los parámetros de la
interferencia (Amplitudes, Firmas de usuario, etc.) en el receptor. Otros esquemas, implementan
un control de potencia en los receptores de tal manera que al emisor le lleguen las señales con
la misma amplitud. Sin embargo, esto conlleva el tráfico adicional de los parámetros de control
desde el receptor hacia el transmisor [46–48, 105].

Desde el punto de vista del canal BC los receptores multiusuarios pueden ser implementados
en estructuras descentralizadas donde sólo el usuario de interés necesita ser demodulado. Cuan-
do las amplitudes recibidas son desconocidas, el detector LDD puede ser una buena elección,
pero como se demuestra en [87] para un régimen de baja SNR el detector de filtro apareado,
tiene un desempeño superior. Esta degradación del desempeño del LDD en un régimen de baja
SNR sugiere que incorporando la información de la misma en una nueva estrategia de detección
mejoraría el desempeño tanto en bajas como en altas proporciones de señal a ruido. Una estra-
tegia de detección que incorpora la información de SNR es la versión no adaptativa del receptor
de mínimo error cuadrático medio MMSE, el cual fue propuesto por [97, 98, 106]. Las versio-
nes adaptativas del MMSE presentan además, una ventaja relativa a los esquemas presentados
anteriormente. Esta ventaja, tiene lugar debido a que no necesita el conocimiento explícito de
los parámetros de la interferencia dado que éstos pueden ser estimados en la adaptación de los
coeficientes que logran la solución MMSE. Además, la complejidad de estos esquemas, medida
en el número de los coeficientes del filtro, puede ser ajustado de tal manera que se obtenga el
nivel de desempeño deseado. En base a lo expuesto, resulta atractivo investigar el desempeño
de estrategias de detección de complejidad reducida capaces de ofrecer un desempeño similar
al receptor MMSE. En esta sección se analiza en primer lugar el detector de mínimo error cua-
drático medio MMSE no adaptativo y luego se describirán dos enfoques de implementación
adaptativa. Estas implementaciones, como se mencionó anteriormente, no requiere el conoci-
miento previo de la SNR en el receptor ni tampoco las firmas de usuario de los usuarios que no
son de interés.

3.4.4.1. Algoritmo de mínimo error cuadrático medio

La estructura del detector MMSE consiste en un banco de Filtros MF apareados a la forma
de onda de los chips seguido de un filtro FIR que minimiza el error cuadrático medio (Mean
Square Error - MSE) entre el símbolo emitido y el detectado. En la Fig. 3.17 se ilustra esta
estructura y se muestra, de manera general, el proceso para recuperar los datos del usuario
deseado (denotado con el sub-índice 1).

Se considera que el receptor opera en un canal de difusión y cuyos coeficientes de ganancia
de canal, no selectivos en frecuencia, experimentan una variación temporal lenta. Esto permite
considerar al canal, para un tiempo arbitrariamente corto, como un sistema (Linear-Time Inva-
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Figura 3.17: Arquitectura del receptor MMSE.

riant - LTI). Este tipo de escenario fue analizado en [107] y [108] donde también se analizó el
desempeño del receptor MMSE para el caso de un canal selectivo en frecuencia. Sin embargo,
no se hace uso de la potencial ganancia de la Diversidad Multiusuario MUD. En esta sección se
investiga el impacto en el desempeño de este receptor cuando opera en un canal BC con MIMO
combinando la selección apropiada de MS a servir para obtener una ganancia por MUD.

Para encontrar la respuesta al impulso del filtro FIR que logra la salida de MMSE se define
la siguiente función objetivo Ψ(·),

Ψ(vk) = E
{

(bk − vHk r)2
}
, (3.81)

donde vk ∈ CL×1 es la respuesta al impulso del filtro receptor para el k-ésimo usuario. bk es
el dato del dispositivo deseado (considerado conocido por el receptor) y r es la señal recibida.
De ahora en más se considera la demodulación individual de datos de un solo dispositivo, el
deseado, y es denotado por el sub-índice 1. El vector v1 = ṽk que logra la salida MMSE viene
dado por:

ṽ1 =
1√
L

R−1
rr h̃1s1, (3.82)

donde Rrr = E
{
rrH

}
es la matriz de correlación de señales recibidas y la salida MMSE es,

Ψ(ṽ1) = E
{

(b1 − ṽH1 r)2
}

= 1− 1√
L

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 sH1 R−1
rr s1, (3.83)

En base al conocimiento de la respuesta al impulso que genera la salida de mínimo error
cuadrático medio, la estimación de los datos del usuario deseado viene dada por,

b̂1 = sgn
(
R
{
ṽH1 r

})
= sgn

(
R

{(
1√
L

R−1
rr h̃1s1

)H
r

})
, (3.84)

en base a la ecuación (3.84) la estructura general del receptor de MMSE de la Fig.3.17 se
modifica para incluir este resultado y ahora se puede observar en la Fig. 3.18.
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Figura 3.18: Estructura interna del receptor de MMSE.

3.4.4.2. Relación de potencia de señal a potencia de interferencia y ruido

La SINR para este receptor viene dada por,

ΓMMSE,1 =

E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4} γ (sH1 R−1
rr s1

)2

K∑
k=2

E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2} (sH1 R−1
rr sk)

2
+ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} (sH1 R−2
rr s1)

, (3.85)

(3.86)

donde γ = E{b}
Kσ2 es la SNR por usuario, que resulta similar para todos en un esquema de asigna-

ción de potencia uniforme por parte del transmisor. Para el caso de dos usuarios con diagrama-
ción OWO, la SINR viene dada por

ΓMMSE,1 =
(2 + 1

π
+ 3
√

1
2
)γ
(
sH1 R−1

rr s1

)2

E

{∣∣∣h̃∗1h̃2

∣∣∣2} (sH1 R−1
rr s2)

2
+ (1 +

√
1
2
) (sH1 R−2

rr s1)

, (3.87)

En la Fig. 3.19 se puede apreciar la evolución de (3.87) con la SNR por usuario. Es de
destacar que el comportamiento de la misma es el óptimo con respecto a la interferencia con-
juntamente con el ruido, esta característica conocida de este receptor se observa en la Fig. 3.19
donde se la compara con SINR del receptor MF y el LDD.

3.4.4.3. Probabilidad de error de símbolos

La probabilidad de error de este receptor se puede acotar como (Ver Apéndice 3.E)

PMMSE (σ) ≤ E

Q
R

{
ṽH1 h̃1s1 + ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

 . (3.88)
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Figura 3.19: Evolución de la SINR para el receptor MMSE.

En la Fig.3.21 se observa el desempeño en términos de BER del receptor de MMSE junto
a la gráfica de la ecuación (3.88) como límite teórico. En la Fig. 3.20 se muestra el desempeño
del MMSE junto a los desempeños de los límites de performance analizados anteriormente en
este capítulo, se puede apreciar que el desempeño es similar al de ML debido a que éste ya
no es óptimo para este tipo de canales, también se observa la coincidencia con el LDD. Sin
embargo el costo computacional del receptor de MMSE en estos canales involucra la operación
de inversa de la matriz de correlación de señales recibidas en para cada trama. En la siguiente
sección analizaremos el comportamiento del detector de MMSE adaptativo en estos tipos de
canales.

3.4.4.4. Eficiencia multiusuario

En este caso la eficiencia multiusuario coincide con la del detector LDD. El autor de [101,
102] considera que la componente de la interferencia a la salida del receptor MMSE se puede
aproximar a una señal de ruido blanco Gaussiano con idéntica varianza cuando σ → 0. El autor
justifica esta aproximación basado en los resultados del trabajo de Bensley [103] el cual, en
su trabajo, demuestra la precisión de la aproximación. La eficiencia multiusuario para el caso
considerado tiene la misma forma que en el caso AWGN

ηMMSE =
1

(R−1)11

(3.89)

donde

RS = SHS,

y el subíndice 11 indica el elemento de la matriz. En otras palabras, en zonas de alta SNR el
desempeño de este detector tiende al desempeño del LDD.
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Figura 3.20: Desempeño del receptor MMSE. En línea continua, la probabilidad de error del
receptor MF con único usuario/dispositivo y diversidad en transmisión con CSI óptimo. En línea
discontinua (- - ) el desempeño del receptor MF con único usuario/dispositivo a lazo abierto.

Tabla 3.9: Costo Operacional del Receptor MMSE.

Operación Cantidad

Correlación compleja 4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas
Depende del tamaño de U NO
Inversión de Matriz N3 Multiplicaciones + N3 −N2 sumas
Complejidad O(N3)

3.4.4.5. Costo computacional

El costo computacional de este detector se detallan en la Tabla 3.9.
Este receptor implementado en canales con desvanecimiento demuestra tener un desempeño

superior que el MF y también es efectivo frente al efecto Lejano Cercano como el LDD. Sin
embargo desde el punto de vista del receptor móvil el cálculo de inversa de la matriz de co-
rrelaciones recibidas sigue siendo un costo operacional alto para éstos dispositivos limitados en
capacidad de procesamiento y energía disponible. En la Tabla 3.10 se resumen las características
de este receptor.
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Figura 3.21: Desempeño del Receptor MMSE. Resultados de simulación y probabilidad de error
semi-analítica.

Tabla 3.10: Resumen de características del Receptor MMSE.

Parámetro requerido

Firma de Usuario, Usuario deseado Si
Firma de Usuario, Usuario Interferente No
Sincronismo de tiempo, Usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, Usuario interferente No
Estimación amplitud, Usuario deseado Si
Estimación amplitud, Usuario interferente No
Costo Computacional O(N3)
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3.4.5. Implementaciones adaptativas del receptor lineal MMSE

La implementación de los receptores MMSE y el LDD involucran el cálculo de inversa
de matrices. En el caso que el número de usuarios activos llega a ser importante el tiempo de
calculo de éstas matrices inversas puede ser inviable para implementación efectiva [90,109]. En
general un canal BC inalámbrico con MIMO presenta un comportamiento variante en el tiempo
por lo que la matriz de correlación también será variante en el tiempo y la inversa de la misma
debe computarse en tiempo real. Este requerimiento puede resultar prohibitivo para sistemas
prácticos de comunicaciones móviles. Lo expuesto motiva la búsqueda de implementaciones
de receptores que eliminen la necesidad del calculo de matrices inversas y que requiera el mí-
nimo conocimiento anticipado de los parámetros de la interferencia. Este tipo de estrategias
de detección puede implementarse a través de algoritmos FIR adaptativos, que logren ajustar
dinámicamente la respuesta deseada del filtro receptor, a partir de la señal recibida. Este tra-
tamiento es similar al que se realiza para mitigar el problema de la interferencia intersímbolo
(Inter-Symbol Interference - ISI) a través de algoritmos de ecualización adaptativa con criterio
de Mínimo Error Cuadrático Medio [110, 111]. En la literatura hay varios enfoques de imple-
mentaciones adaptativas para el sistema CDMA entre las que se pueden mencionar las basadas
en el algoritmo LMS (LMS) donde la información previa requerida en el receptor es el envío
de una secuencia de datos de entrenamiento conocida por el receptor en cada inicio de la trans-
misión. Pero, la amplitud, fase y firma de usuario de los usuarios interferentes no es necesaria
para la adaptación [93]. También se puede mencionar la implementación en base al algoritmo
(Recursive Least-Square - RLS) donde la ventaja con respecto al anterior es su velocidad de
convergencia y la independencia de la relación de autovalores de la matriz de correlación de la
señal de entrada, pero con un costo computacional mucho mayor [109]. En base a los problemas
presentados en ambos algoritmos mencionados algunos trabajos consideran como alternativa el
algoritmo conocido como (Transform Domain LMS - TDLMS), cuyo objetivo es ortogonali-
zar la señal de entrada recibida, y así, incrementar la velocidad de convergencia del algoritmo
(Least Mean Square - LMS) [112–114]. Otro enfoque adaptativo, es presentado por [91] cono-
cido como una implementación Adaptativa Ciega o Blind Adaptive Multiuser Detector el cual,
no necesita de secuencias de entrenamiento para que los coeficientes del filtro receptor conver-
jan a sus valores óptimos, lo cual lo hace atractivo también en canales donde los parámetros no
son estacionarios.

De los enfoques mencionados en el párrafo anterior la implementación con el algoritmo
LMS es de interés por su simplicidad de implementación y la robustez frente al ruido, luego el
algoritmo adaptativo ciego le sigue en interés debido a su capacidad de adaptación sin la nece-
sidad de secuencias de entrenamiento. En el resto del Capítulo se desarrollará en primer lugar
la implementación adaptativa del receptor MMSE con el algoritmo LMS y luego se abordará la
implementación adaptativa del receptor MMSE con un algoritmo de separación de datos ciego.

3.4.5.1. Algoritmo - LMS

El algoritmo LMS es una aproximación del algoritmo de gradiente estocástico descendente
(steepest descent). Este se utiliza para la optimización de una función de costo convexa. Sea
Υ(u) una función de costo donde se desea encontrar el parámetro uopt que logra el valor mínimo
de la función,

Υ(u) = E {g(X, u)} , (3.90)
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Figura 3.22: Arquitectura del Receptor Adaptativo MMSE

donde X es una RV y u es el parámetro a ser optimizado. Si la función Υ es convexa, de
acuerdo con el algoritmo de gradiente estocástico descendente, es posible la convergencia al
mínimo valor de Υ independientemente del valor inicial de u = u0 siguiendo en la dirección
opuesta al gradiente de la función∇Υ. La regla de actualización para el algoritmo del gradiente
descendente está dada por,

uj+1 = uj − µ∇Υ(uj), (3.91)

donde µ es el paso de adaptación que puede ser arbitrariamente pequeño. De esta manera uj
puede acercarse a uopt tanto como se desee. Sin embargo, si la distribución de la variable alea-
toria X no es conocida, entonces la función de costo (3.90) y su gradiente (3.91) no pueden ser
calculados. Pero, si existe un número de observaciones independiente de X disponibles, es po-
sible estimar una distribución para X y, a partir de estas observaciones, calcular el gradiente de
la función de costo para actualizar la regla dada en (3.91). Entonces en cada iteración se puede
reemplazar el gradiente de la función de costo ∇Υ(u) = E[∇g(X, u)] por una aproximación
"ruidosa" ∇g(Xj+1, u). Este enfoque es conocido como algoritmo estocástico del gradiente
descendente. La regla de actualización para este enfoque es,

uj+1 = uj − µ∇g(Xj+1, u). (3.92)

Si el tamaño del paso de adaptación es arbitrariamente pequeño, la desviación hacia uno
u otro lado de la media tienden a cancelarse y la trayectoria del algoritmo estocástico será
muy similar a la trayectoria del algoritmo del gradiente descendente. Para el caso especial de
la función de costo cuadrática, el algoritmo del gradiente estocástico descendente es conocido
como algoritmo LMS [115].

En el desarrollo del detector lineal MMSE se considera que el mismo opera en canales
de difusión donde se considera que el comportamiento del canal es no selectivo en frecuencia
con una variación arbitrariamente lenta, lo que permite considerarlo constante durante toda una
trama de datos.

La señal recibida viene dada por

r =
1√
L

SHb + σm =
1√
2

2∑
k=1

h̃kbksk + σm
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donde H ∈ CL×L es la matriz diagonal que contiene los coeficientes de canal ajustados de los L
usuarios activos. m es un vector de ruido cuyas entradas son RV Gaussianas independientes de
media nula y varianza unitaria. b ∈ RK×1 es el vector de datos de cada usuario y S ∈ RN×K es
la matriz que contiene las firmas de usuarios y el escalar complejo h̃k representa los coeficientes
del canal ajustado. La demodulación del usuario de interés, denotado por el sub-índice 1, se
logra filtrando la señal recibida con el vector v1 que minimiza la función objetivo Ψ(·), la cual
se define como

Ψ (v1) =
∣∣b1 − vH1 , r

∣∣2 = b1b
H
1 − b1r

Hv1 −
(
vH1 r

)
bH1 +

∣∣vH1 r
∣∣2 , (3.93)

La minimización de la 3.93 se logra aplicando el operador gradiente con respecto a v1, esto es

∇v1Ψ (v1) = 2
(
−rbH1 + rrHv1

)
= 2

(
vH1 r− b1

)H
r

el cual conduce a la regla de actualización,

v1[i] = v1 [i− 1]− µ
(
vH1 [i− 1] r− b1

)H
r, (3.94)

donde µ ∈ R1×1 es el paso de adaptación y el factor 2 se considera dentro del paso de adapta-
ción. La estimación de los datos de usuario se logra mediante

b̂1 = sgn
(
R
{
vH1 r

})
. (3.95)

Como se puede observar en la ecuación (3.94) los datos b1 del dispositivo de interés deben
ser conocidos en el receptor para la implementación del algoritmo LMS. Este requerimiento,
en apariencia contradictorio, es manejado mediante el envío de una secuencia de entrenamiento
al comienzo de cada transmisión. Una vez que la secuencia de transmisión ha sido enviada, el
algoritmo adaptativo se ajusta y luego se reemplaza la secuencia conocida por los datos reales.
Este modo de operación se conoce como de decisión directa permitiendo el ajuste preciso de los
coeficientes de ponderación siempre y cuando la relación señal a ruido sea lo suficientemente
alta, en caso contrario, la decisión del detector puede no ser confiable a causa de la desvia-
ción de los coeficientes de ponderación del entorno óptimo. En situaciones de implementación
práctica, el canal resulta variante en el tiempo por lo que los procesos involucrados no pueden
ser considerados estacionarios. Sin embargo, es posible considerar al canal como estacionario
durante cortos periodos de tiempo (e.g., una trama), consecuentemente el paso de adaptación
del algoritmo depende de la trama considerada y es posible entonces la evolución del algoritmo
frente a los cambios de canal que experimenta. A partir de esto, es posible justificar que los
coeficientes de canal puedan ser considerados constantes durante toda una trama de datos cuya
longitud es arbitraria. En la Fig. 3.22 se puede observar la estructura de este receptor para la
demodulación de un solo usuario, realizada por el procesamiento directo de las muestras de la
señal recibida. Esto resalta una de las mayores ventajas de este receptor que es la baja com-
plejidad de implementación. Esto es, un filtro FIR de estructura transversal con un mecanismo
apropiado de actualización de coeficientes.

3.4.5.2. Convergencia de los coeficientes del filtro

La posibilidad de que los procesos no estacionarios del canal inalámbrico puedan ser consi-
derados como estacionarios por un corto periodo de tiempo permite la aplicación del algoritmo
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Figura 3.23: Evolución de parámetros del filtro MMSE.

LMS en tramas de datos con longitud arbitraria. Sin embargo, un incremento en la dinámica
temporal del canal inalámbrico puede resultar en situaciones donde la aplicación de coeficien-
tes óptimos para una trama ya sea obsoleta debido a la rapidez con la que cambia el canal. Es
por esto que resulta importante cuantificar cuan rápido (temporalmente) puede estar disponible
los coeficientes para su aplicación en la trama considerada. En el caso de implementaciones
adaptativas, esto puede analizarse en función del tiempo de convergencia de los coeficientes del
algoritmo hacia valores de régimen estacionario.

El uso de un paso de adaptación finito no nulo, implica que los coeficientes estén en un
entorno cercano a los coeficientes óptimos lo cual indica que siempre existe algún tipo de des-
ajuste en el filtro. Partiendo de la 3.94 el error esperado entre los coeficientes actuales del filtro
adaptativo y los coeficientes que generan la solución deseada está dada por

E [v1 − v̂1] =
[
I− µE

[
rrH

]]
E [v1 [i− 1]− ṽ1]

= [I− µRrr]E [v1 [i− 1]− ṽ1]

E [ev] = [I− µRrr]E [ev [i− 1]] (3.96)

donde v [i− 1] depende de la observación de r [i− 1] , . . ., r [i− 1− (N − i)Tc] y es no-
correlacionado con r. ev = v1 [i− 1]− ṽ1 es el vector de error. El vector de error en la ecuación
(3.96) obedece a una transformación lineal, la cual, si se expresa en una base diferente, permite
ver claramente la descomposición de la velocidad de convergencia del error promedio. Con-
siderando ahora la ortogonalización de la matriz de autocorrelación de señales recibidas en el
lado derecho de la 3.96, esto es

Rrr , QΛQT (3.97)

donde Q es una matriz ortonormal y se verifica que QH = Q−1 y QQH = I. Λ es una matriz
diagonal que contiene los autovalores de E

[
rrH

]
. Luego la ecuación (3.96) se puede escribir

como

E [ev] =
[
I− 2µQΛQT

]
E [ev [i− 1]]

QTE [ev] = [I− 2µΛ] QTE [ev [i− 1]]

v
′

= [I− 2µΛ] v
′
[i− 1] (3.98)
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(a) Adaptación de un elemento del vector de
filtro.
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Figura 3.24: Evolución de parámetros del filtro MMSE.

donde v
′

= QTE [ev]. Esto significa que cada componente del valor esperado del error trans-
formado por QH evoluciona de manera autónoma con un factor de descomposición igual a los
autovalores de la matriz de autocorrelación de señales recibidas. Para observar esto, la ecuación
(3.98) debe separarse en ecuaciones escalares recursivas, esto es

v
′

j = (1− 2µλj) v
′

j [i− 1] , j = 1, . . . , K (3.99)

donde v′j es el j-ésimo componente del vector v
′ . Considerando ahora, un valor inicial v

′
[0] y

una recursión de m veces, la ecuación (3.99) puede escribirse como

v
′

j = (1− 2µλj)
m v

′

j [0] (3.100)

donde la convergencia se da si el vector de error converge a cero, esto es si

|1− 2µλj| < 1, j = 1, . . . , K (3.101)

cuando la ecuación (3.101) se cumple, las ecuaciones escalares se aproximan a cero a medi-
da que las iteraciones aumentan. Ahora la estabilidad del algoritmo se basa en que todas las
ecuaciones escalares converjan, esto se logra siempre que se cumpla que el paso de adaptación
cumpla la siguiente condición

0 < µ <
1

λmax

(3.102)

o
0 < µ <

1

σ2 + λ′max

(3.103)

donde λ′max es el máximo autovalor de
∑K

k=1A
2
ksks

T
k . Dentro de las restricciones, la velocidad

de convergencia del algoritmo es maximizada mediante la elección de un paso de adaptación
que maximice la ecuación (3.102).

3.4.5.3. Comportamiento del error cuadrático medio

El uso de un paso de adaptación finito implica que los coeficientes estén en un entorno
óptimo, de acuerdo con esto siempre habrá algún desajuste. Para computar esto consideramos
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el valor esperado de la salida del filtro, i.e.,

E
{(
b1 − vH1 r

)2
}
, (3.104)

desarrollando el argumento de la ecuación (3.104), permite definir el error de estimación como:

b1 − vH1 r = b1 − (v1 − ṽ1 + ṽ1)H r,

= b1 − ṽH1 r− (v1 − ṽ1)H r,

= b1 − ṽH1 r︸ ︷︷ ︸
e0

− eHv r,

= e0 − eHv r, (3.105)

donde ṽ1 es el vector que genera una salida MMSE. Reemplazando la ecuación (3.105) en la
ecuación (3.104) y tomando valor esperado, tenemos

E
{

(e)2} = E
{

(e0)2}+ E
{(

eHv r
)2
}
− E

{
eHv reH0

}
− E

{
evr

He0

}
. (3.106)

El primer término del lado derecho de la (3.106) es el valor MMSE que lo denotamos ahora
como ζmin. En el segundo término se puede observar lo siguiente

E
{(

eHv r
)2
}

= E
{
eHv Rrrev

}
(3.107)

donde se ha utilizado el principio de independencia, dado que se considera que la señal recibida
es independiente de la respuesta al impulso del filtro. En el tercer y cuarto término hay que
observar lo siguiente

E
{
eHv reH0

}
= E

{
eHv E

[
reH0

]}
= 0 (3.108)

debido a al principio de ortogonalidad entre la estimación óptima del error e0 y los datos de
entrada r. De esta manera la (3.106) se puede escribir como

ζ = ζmin + E
{
eHv Rrrev

}
. (3.109)

donde ζ es el error cuadrático medio a la salida del filtro y ζmin es el MMSE . Analizando
un poco más en profundidad la (3.109) vemos que el segundo término del lado derecho es un
escalar, entonces se puede expresar de la siguiente manera

E
{
eHv Rrrev

}
= Tr

[
E
{
eHv Rrrev

}]
= E

{
Tr
[
eHv Rrrev

]}
(3.110)

donde Tr [·] es la traza de una matriz y donde han intercambiado las operaciones de traza y valor
esperado, debido a que son operadores lineales. El resultado de la se puede simplificar aun más
si se considera la siguiente propiedad de la traza de una matriz. Para cualquier par de matrices
F y G de dimensión n×m y m× n respectivamente,

Tr [FG] = Tr [GF] . (3.111)

Utilizando esta identidad en la (3.110), obtenemos

E
{

Tr
[
eHv Rrrev

]}
= E

{
Tr
[
eHv evRrr

]}
,

= Tr
[
E
{
eHv ev

}
Rrr

]
,

= Tr [KRrr] , (3.112)
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donde se ha definido la matriz de correlación del vector de error de la respuesta al impulso
K = E

{
eve

H
v

}
. Considerando la (3.112) la (3.109) puede escribirse también cómo

ζ = ζmin + Tr [KRrr] . (3.113)

A partir del resultado de (3.113) puede observarse que la matriz K juega un rol importante
en el comportamiento de ζ . Esto implica que la estabilidad del algoritmo depende de que si a
medida que i →∞, los elementos de K se mantengan acotados. Si se continúa profundizando
en la (3.113) y teniendo en cuenta la representación equivalente de la matriz de correlación de
señales recibidas Rrr = QΛQH , observamos que

ζmin + Tr [KRrr] = ζmin + Tr
[
ΛK̆
]
. (3.114)

Adicionalmente hay que tener en cuenta que

K̆ = QTKQ = E
{
ĕvĕ

H
v

}
, (3.115)

donde ĕv es vector de error entre la respuesta al impulso actual y la que genera el MMSE, pero
representada en las bases que define los autovectores del matriz Rrr.Ahora considerando que la
matriz Λ es una matriz diagonal que contiene los autovalores λ(rr)

n , n = 1, ..., N de la matriz
Rrr, la (3.114) puede ser expandida como

ζ = ζmin +
N∑
n=1

λ(rr)
n k̆nn, (3.116)

donde k̆nn son los elementos de la diagonal de la matriz K̆ y

Tr
[
ΛK̆
]

=
N∑
n=1

λ(rr)
n k̆nn. (3.117)

En las Fig.3.23a y Fig.3.23b se puede observar la convergencia de los coeficientes y el error
cuadrático medio, respectívamente para un paso de adaptación del uno por ciento del valor
de la (3.102), una longitud de training de 1000 bits y una SNR de 12dB. En las Fig.3.24a y
Fig.3.24b se puede observar la convergencia de los coeficientes y el error cuadrático medio,
respectívamente, para un paso de adaptación del 10 por ciento del valor de la (3.102), una
longitud de training de 1000 bits y una SNR de 12 dB.

3.4.5.4. Factor de desajuste

Cuando la respuesta al impulso del filtro receptor se encuentra en el entorno de valores
óptimos ṽ1 y el valor esperado del gradiente de la función objetivo tiende a cero, los valores
instantáneos no son exactamente los óptimos y el gradiente no es nulo. Esto resulta en una
perturbación de los componentes de la respuesta al impulso del filtro alrededor del valor óptimo,
inclusive luego de la convergencia. Esto sólo puede aumentar el error cuadrático medio de la
salida del filtro a niveles por encima del MMSE que se obtendría si los coeficientes del filtro
fueran fijos y de valor óptimo. Este error adicional en la salida de error cuadrático medio es
conocido como exceso de MMSE.
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Figura 3.25: Evolución del Factor de desajuste.

El segundo término del lado derecho de la (3.116) cuando i→∞ se conoce como exceso de
MSE (Excess MSE) y representa la diferencia entre ζ [i→∞] y el MMSE. El valor de estado
estacionario del exceso de MSE se define en [116],

ζexcess = Tr [K (i→∞) Rrr]

=
N∑
n=1

λ(rr)
n k̆nn [i→∞] . (3.118)

donde también se define el factor de desajuste (Misadjustment) que representa una medida
normalizada adimensional de la degradación del valor de MSE de salida con respecto al MMSE,
esto es

M =
ζexcess
ζmin

(3.119)

El autor de [116] demuestra que la (3.119) se puede expresar también como

M =

∑N
n=1

µλ
(rr)
n

1−2µλ
(rr)
n

1−∑N
n=1

µλ
(rr)
n

1−2µλ
(rr)
n

. (3.120)

En [116] también se propone una aproximación conveniente para relacionar este factorM
con el paso de adaptación, esto se logra asignando un valor de desajuste arbitrario del 10 % esto
esM = 0, 1, luego resolviendo la (3.119) para ese valor se obtiene la siguiente aproximación

N∑
n=1

µλ
(rr)
n

1− 2µλ
(rr)
n

≈ µ

N∑
n=1

λ(rr)
n

≈ µTr [Rrr] (3.121)

de esta manera, cuando µλ(rr)
n � n = 1, ..., N , y el desajuste puede encontrarse como

M =
µTr [Rrr]

1− µTr [Rrr]
. (3.122)

Horacio A. Mendoza Pag. 103



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

SNR (dB)

0 5 10 15 20 25 30
10 -7

10 -6

10 -5

10 -4

10 -3

10 -2

10 -1

10 0

Pe MF SU OL

Pe MF SU CSIT Optimo

LMS CL-TD 2U (Sim)

Figura 3.26: Comparativa de la tasa de error del receptor adaptativo LMS con los receptores
analizados previamente.

La (3.122) es una aproximación muy conveniente desde el punto de vista de la implemen-
tación del algoritmo, debido a que la Tr [Rrr] es igual a la suma de los valores de potencia de
las muestras de la señal de recibida a la entrada del filtro adaptativo. Este parámetro puede ser
medido con facilidad y ser utilizado para la selección del paso de adaptación µ, con el objetivo
de alcanzar cierto nivel de desajuste. En las Fig 3.25a y Fig.3.25b se puede apreciar esto. A par-
tir de la comparación de las Figuras 3.24a, 3.24b, 3.23a y 3.23b se observa la importancia de la
situación de compromiso entre la convergencia de los coeficientes al valor óptimo y la cantidad
de iteraciones necesarias para llegar a la convergencia. Debido a ésta situación el desempeño
del sistema está vinculado a la velocidad de convergencia del algoritmo LMS debido al paso
de adaptación µ, donde valores del paso cercano al límite superior de estabilidad del algoritmo
derivan en una convergencia rápida pero con un alto riple alrededor del valor óptimo, y valo-
res pequeños necesitan una cantidad de iteraciones considerablemente mayor para acercarse a
los valores óptimos. En la Fig.3.26 se puede observar la evolución de la tasa de error para el
receptor adaptativo, en comparación con los receptores analizados anteriormente.

Si bien se pudo observar como la implementación de este detector se comporta de manera
similar al MMSE la complejidad de la inversa de una matriz, en este caso se observa como el
desempeño del mismo en canales con conformación de haz y un usuario interferente permite
que el receptor funcione con un desempeño superior al caso de canales sin conformación de
haz. Se considera además, otra figura de desempeño que es la tasa de errores por trama (Frame
Error-Rate-FER) el cual considera la cantidad de paquetes que se han recibido sin errores. Esto
se puede observar en la Fig.3.27 donde se compara el FER de los receptores MMSE y MF junto
con la del receptor adaptativo MMSE.

A partir de la Fig.3.27 se puede observar que la cantidad de paquetes recibidos en el re-
ceptor MMSE y su versión adaptiva son similares, de esto se desprende que en promedio el
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Figura 3.27: Desempeños del indicador PER para los receptores MF, MMSE y MMSE adapta-
tiva (LMS).

receptor adaptativo convergen al de MMSE aún cuando existen condiciones de canal que no
son favorables para la convergencia del algoritmo. Como en este receptor se considera una
implementación adaptiva del receptor de MMSE cabe esperar que la SINR sea similar, es decir

ΓMMSE−LMS,1 =

E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2}(sH1 R−1
rr s1

)2

E

{(
R
{
h̃2

})2
}

(sH1 R−1
rr s2)

2
+ σ2

2
(sH1 R−2

rr s1)
2

(3.123)

donde la esperanza se toma con respecto a
∣∣∣h̃1

∣∣∣ y
∣∣∣h̃2

∣∣∣. Esto también es válido para la eficiencia
asintótica y la probabilidad de error.

3.4.5.5. Costo computacional

El costo computacional de este receptor esta basado principalmente en el filtrado de la se-
ñal recibida y la actualización de coeficientes. En la Tabla 3.11 se pueden apreciar la carga
computacional de estas operaciones.

La convergencia del algoritmo hacia el MMSE esta basada en la consideración de que las
amplitudes recibidas y las correlaciones cruzadas se mantengan constante en toda la duración
de la transmisión. Sin embargo, en el caso que estamos analizando los canales varían trama a
trama durante el enlace, aunque, la SNR en este tipo de canales se ha mejorado debido a la
precodificación De acuerdo a todo lo expuesto es de interés estudiar algoritmos adaptativos que
no necesiten de una secuencia de entrenamiento para su funcionamiento, en la siguiente sección
se analizará el detector adaptativo Ciego en este tipo de canales. En la Tabla 3.12 se resumen
las principales características de esta estrategía adaptativa de recepción MMSE.
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Tabla 3.11: Costo Operacional del Receptor MMSE-LMS.

Operación Cantidad

Correlación compleja 4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas
Depende del tamaño de U No
Actualización de Coeficientes 4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas
Complejidad O(N)

Tabla 3.12: Resumen de características del Receptor MMSE-LMS.

Parámetro requerido

Firma de Usuario, Usuario deseado No
Firma de Usuario, Usuario Interferente No
Sincronismo de tiempo, Usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, Usuario interferente No
Estimación amplitud, Usuario deseado Si
Estimación amplitud, Usuario interferente No
Secuencia de entrenamiento Si
Costo Computacional O(N)
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3.4.6. Detector adaptativo Ciego o de mínima varianza

La detección multiusuario trata con la detección de señales digitales en presencia de inter-
ferencia multiacceso. Este tipo de detección es especialmente apropiado en sistemas de comu-
nicaciones CDMA. El mayor problema del sistema CDMA, tanto en el canal MAC como en el
BC, son las variaciones de las contribuciones de energía cada usuario/dispositivo activo en el
sistema sobre la señal recibida en un receptor particular. Esto se debe a las variaciones de ca-
nal que experimenta la señal, de manera individual, en su trayecto desde los distintos emisores
hasta el receptor en particular. Este efecto es conocido como efecto cercano-lejano NFE y su
impacto en la métrica de BER del receptor convencional MF es catastrófico. Una manera de su-
perar el problema NFE es mediante la implementación de mecanismos a lazo cerrado de control
de potencia. Sin embargo, se ha mostrado que la implementación de esquemas sofisticados de
recepción que tienen en cuenta la estructura de la interferencia, permite superar el problema de
NFE en recepción [89]. Este receptor precisa conocer de antemano los siguientes parámetros de
los datos que se desean recuperar:

1. la firma de usuario, del usuario/dispositivo deseado,

2. las firmas de usuario de los usuarios/dispositivos interferentes,

3. el sincronismo de tiempo de símbolo y fase de portadora del usuario/dispositivo deseado,

4. el sincronismo de tiempo de símbolo y fase de portadora de los usuarios dispositivos
interferentes, y

5. el coeficiente de ganancia de señal de cada uno de los usuarios/dispositivos interferentes.

El receptor óptimo aplica un procesamiento no lineal sobre la señal recibida cuya compleji-
dad computacional crece exponencialmente con la cantidad de usuarios del sistema. Además, la
cantidad de información anticipada que precisa el esquema óptimo de recepción resulta inviable
para su uso en esquemas de recepción prácticos, especialmente si consideramos que el paradig-
ma de IoT proyecta una masiva cantidad de dispositivos de bajo costo. Esta situación motivó
la búsqueda de otras estrategias de recepción de menor complejidad, en particular aquellas que
aplican un procesamiento lineal sobre la señal recibida. En este sentido, el receptor convencio-
nal MF sólo requiere de los ítems 1 y 3, pero su desempeño en BER está severamente limitado
por el NFE. Además, aún operando con mecanismos eficientes de control de potencia su desem-
peño en BER se degrada rápidamente con el incremento de usuarios interferentes operando en
simultáneo dado que no aprovecha la estructura de la interferencia en recepción (de hecho la
toma como parte del ruido).

La modificación del receptor MF de tal manera que opere en una dirección ortogonal al
subespacio de la interferencia mostró que un esquema de recepción lineal es suficiente para
alcanzar un nivel de robustez óptimo frente al problema NFE, operando en régimen de alta
SNR. Sin embargo, este nivel de robustez viene de la mano con un incremento de la potencia de
ruido percibida en el receptor generando una degradación de desempeño en términos de BER
cuando opera en régimen de baja SNR. Además, este esquema no precisa del conocimiento
del ítem 5 de la lista. Este esquema de recepción es conocido en la literatura como el receptor
de-correlador (LDD) [25, 88].
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Desde el punto de vista del canal BC los receptores multiusuarios pueden ser implementados
en estructuras descentralizadas donde sólo los datos del usuario de interés necesitan ser recupe-
rados. En el caso de que las amplitudes recibidas sean desconocidas, el detector LDD puede ser
una buena elección, pero como se demuestra en [87] para un régimen de baja SNR el detector
MF, tiene un desempeño superior. Esta degradación del desempeño del LDD en un régimen
de baja SNR sugiere que incorporando la información de la misma en una nueva estrategia de
detección mejoraría el desempeño tanto régimen de alta SNR como en régimen de baja SNR.
Una estrategia de detección que incorpora la información de SNR es la versión no adaptativa
del receptor de mínimo error cuadrático medio MMSE, el cual fue propuesto por [97, 98, 106].
Este esquema converge al receptor LDD en régimen de alta SNR o cuando la energía de la com-
ponente de interferencia tiende a infinito. Por otro lado cuando opera en régimen de baja SNR,
este receptor converge al receptor convencionalMF. Esto significa, que este esquema resulta
óptimo desde el punto de vista de la robustez frente a la interferencia como el receptor LDD y
también desde la métrica de BER [117].

El desarrollo del receptor MMSE constituyó un avance en términos de complejidad y desem-
peño frente al receptor ML. Sin embargo, la posibilidad de implementar versiones adaptativas
del receptor MMSE presenta además, una ventaja relativa a los esquemas de recepción mencio-
nados anteriormente; no necesita del conocimiento explícito de los parámetros de la interferen-
cia dado que éstos pueden ser estimados durante la etapa de adaptación de los coeficientes del
filtro que logra la solución MMSE. Además, la complejidad de estos esquemas adaptativos, me-
dida en el número de los coeficientes del filtro, puede ser ajustado de tal manera que se obtenga
el nivel de desempeño deseado.

En la búsqueda de receptores de menor complejidad computacional, el receptor MMSE re-
sultó de desempeño óptimo de entre los receptores lineales. Si cabía la posibilidad de disponer
datos de entrenamiento en recepción, era posible implementar algoritmos adaptativos que evi-
ten el cálculo de la inversa de matrices y sustituyen la necesidad del conocimiento de los ítems
2, 4 y 5 de la lista. Sin embargo, en ausencia de datos de entrenamiento, la derivación de un
receptor de complejidad lineal con desempeño similar o cercano a la solución MMSE presenta-
ba desafíos significativos, dado que al no estar disponible los parámetros del sistema, hay que
estimarlos. En esa época, las soluciones de recepción sin secuencia de entrenamiento consistían
en un abordaje del problema en dos etapas, primero derivar los parámetros del sistema (e.g.
coeficiente de ganancia de canal) mediante métodos de identificación de subespacios y luego,
derivar la respuesta al impulso que genera la salida MMSE. Sin embargo, métodos de menor
complejidad fueron propuestos para obtener los parámetros del sistema directamente a través
de métodos de optimización con restricciones [91, 92]. En estos trabajos, el receptor conoce la
información de la sincronización de símbolos, la fase de la portadora y la firma de usuario del
usuario deseado. El algoritmo de adaptación se basa en el algoritmo LMS proyectado en donde
la función de costo cuadrática a minimizar es la varianza de la salida del filtro (Minimum Output
Energy - MOE) restringiendo la respuesta del usuario de interés a una constante. El desempeño
del mismo se analiza en un canal Gaussiano donde se muestra que converge al desempeño del
receptor MMSE. El mayor interés de este receptor es que explota la propiedad de descomponer
la respuesta al impulso del filtro en dos componentes: una componente no adaptativa colineal
con la firma de usuario de interés y otra componente adaptativa ortogonal a la misma. La con-
vergencia de este algoritmo a una versión escalada de la salida MMSE, sugiere la posibilidad de
adaptación sin secuencia de entrenamiento. Una propiedad que resulta deseable para incremen-
tar la eficiencia del sistema y minimizar la complejidad de un esquema de recepción, mientras se
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retiene los beneficios del receptor MMSE. Una implementación alternativa se da en [118] donde
el algoritmo de adaptación utilizado es el RLS, el cual se destaca por su velocidad de conver-
gencia y capacidad de seguir a las variaciones de la señal de entrada (Tracking Capabilities) en
entornos no estacionarios, aunque el costo computacional asociado es mayor.

3.4.6.1. Valor óptimo y MOE

En el desarrollo de este tipo de detector participa nuevamente el algoritmo de gradiente
estocástico descendente de una función objetivo convexa. Sin embargo, en este caso, la función
de costo será la energía (valor cuadrático) de la salida del filtro en lugar del momento de segundo
orden del error del mismo. Si fuéramos a minimizar la varianza de la salida sobre todas las
posibles transformaciones lineales de la señal de entrada, c1 (t) = 0 sería una opción trivial
(inservible también). Es aquí donde se considera la transformación de la sección anterior que
descompone la respuesta al impulso en dos componentes, donde el algoritmo que minimiza la
varianza de la salida, lo hace a través de la actualización de la componente ortogonal del usuario
deseado. En esta derivación se considera que la estructura de la interferencia multiusuario es no-
correlacionada con los datos del usuario deseado.

La función objetivo es la salida esperada de energía (Output Energy - OE) representada por
ξ para el i-ésimo intervalo de tiempo, i.e.,

ξ = E

{∣∣∣h̃∗cH1 r
∣∣∣2} . (3.124)

Estamos interesados en hallar el valor de c1 que logra el mínimo valor de salida MOE represen-
tada por ξmı́n, esto es,

ξmı́n = mı́n
c1

E

{∣∣∣h̃∗cH1 r
∣∣∣2} , s.t. 〈c1, s1〉 = 1. (3.125)

La función objetivo a minimizar, teniendo en cuenta la restricción, puede plantearse de la
siguiente manera

Ψ(c1) = E

{∣∣∣h̃∗cH1 r
∣∣∣2}− α (cH1 s1 − 1

)
=
∣∣∣h̃∣∣∣2 cH1 Rrrc1 − α

(
cH1 s1 − 1

)
, (3.126)

donde α es un multiplicador de Lagrange.
Derivando e igualando a cero la (3.126), tenemos

∇cΨ(c1) = 2
∂Ψ(c1)

∂c∗1
=
∣∣∣h̃∣∣∣2 Rrrc1 − αs1 = 0 (3.127)

de donde obtenemos

c̃1 =
R−1
rr αs1∣∣∣h̃∣∣∣2 . (3.128)

Considerando ahora la restricción de 〈c1, s1〉 = 1, el valor del escalar α tiene un valor de

α =

∣∣∣h̃∣∣∣2
sH1 R−1

rr s1

. (3.129)
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Figura 3.28: Esquema del filtro FIR de estructura transversal.

Reemplazando (3.129) en (3.128), obtenemos el valor de c1 que logra la ξmin, esto es

c̃1 =
R−1
rr s1

sH1 R−1
rr s1

, (3.130)

de donde se desprende que la dirección ortogonal a c̃1 se encuentra considerando que es posible
descomponer la respuesta al impulso del filtro en dos componentes ortogonales, esto es

x̃1 =


∣∣∣h̃∣∣∣2

sH1 R−1
rr s1

 R−1
rr s1

〈s1, c̃1〉
− s1 =

R−1
rr s1

sH1 R−1
rr s1

− s1 (3.131)

Considerando la (3.130) en la (3.125) obtenemos el valor MOE, esto es

ξmı́n = E

{∣∣∣h̃∗c̃H1 r
∣∣∣2} , =

∣∣∣h̃∣∣∣2 c̃1
HRrrc̃1 =

∣∣∣h̃∣∣∣2
sH1 R−1

rr s1

.

En la siguiente sección se analiza la regla de actualización del algoritmo adaptativo que permite
hallar la respuesta al impulso del filtro que logra una salida de mínima energía.

3.4.6.2. Algoritmo estocástico de gradiente descendente

El detector adaptativo de salida de mínima energía MOE fue propuesto por [91] y es imple-
mentado a través de un filtro transversal con vector de coeficientes c, actualizable, que minimiza
la varianza de la salida a través del algoritmo conocido como LMS. Un esquema general se pue-
de observar en la Fig. 3.28. Para poder aplicar el algoritmo estocástico del gradiente descendente
se debe analizar que la función de costo sea convexa sobre el conjunto de señales ortogonales
a s1. El autor de [87] realiza éste análisis encontrando que la función de costo efectivamente es
convexa, y en la medida que el nivel de ruido es mayor, mayor es la convexidad de la función
de costo. Además, a partir del modelo discreto equivalente de la señal recibida, debe asegurarse
que en todo momento x1 sea ortogonal a s1 debido a que se sigue en promedio la línea del
gradientes descendente a través del subespacio ortogonal a s1. Esta línea del gradiente descen-
dente se encuentra proyectando el gradiente sin restricciones de la función de costo sobre el
subespacio ortogonal a s1.

Una propiedad de los receptores que aplican un transformación lineal de la señal recibida es
que el vector de coeficientes del filtro se puede descomponer como suma de dos componentes
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ortogonales, de la siguiente manera c1 = s1 + x1, donde xH1 s1 = 0. La función de adaptación
objetivo es la varianza de la salida del filtro, también conocida como salida de energía (OE) [91],
la cual se minimiza con la restricción de 〈c, s1〉 = 1 para no anular la señal deseada, donde x1

es la parte adaptativa.

3.4.6.3. Regla de adaptación del algoritmo

El algoritmo de búsqueda gradiente estocástico descendente depende del conocimiento del
gradiente de la función objetivo a minimizar. El mismo puede ser descompuesto en la suma de
dos proyecciones, una proyección del gradiente en el subespacio definido por s1 y otra en el
subespacio ortogonal a s1. Además, la aplicación sin restricciones del algoritmo de búsqueda
de gradiente estocástico descendente necesita de estas direcciones para operar. Sin embargo,
lo que se plantea aquí es la búsqueda del mínimo de la función objetivo a través de una de
las componentes, la que es ortogonal a s1. Por lo tanto, la regla de actualización del algoritmo
de gradiente estocástico se encuentra proyectando el gradiente de la función objetivo en el
subespacio ortogonal a s1.

La función objetivo a minimizar es la salida de energía y viene dada por

ξ(c1) =
∣∣∣h̃∗1cH1 r

∣∣∣2 =
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 cH1 rrHc1, (3.132)

y el gradiente sin restricciones de la ecuación (3.132) esta dado por

∇c1ξ(c1) = 2
(
h̃∗1c

H
1 r
)∗

r
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 , (3.133)

la componente ortogonal a s1 en la (3.133) es una versión escalada de la componente de r
ortogonal a s1, esto es

r− 〈s1, r〉 s1 =
(
1− s1s

H
1

)
r,

luego la ecuación (3.133) proyectada al subespacio ortogonal a s1 viene dada por

∇⊥s1ξ = 2
(
h̃∗1c

H
1 r
)∗
h̃∗1
[(

1− s1s
H
1

)
r
]

= 2 (z)∗ h̃∗1P
⊥
s1

r, (3.134)

donde P⊥s1 = IN − s1s
H
1 , es la matriz que proyecta la señal recibida en el subespacio ortogonal

de s1 y además, z = h̃∗1c
H
1 r es la salida escalar compleja del filtro, con lo que ahora la regla de

actualización de la parte adaptativa de filtro se puede escribir como

x1 [i+ 1] = x1 − µ
(
∇⊥s1ξ

)
= x1 − µz∗h̃∗1P⊥s1r, (3.135)

donde µ ∈ R1×1 es el paso de adaptación y el escalar de valor 2 se considera dentro del paso
de adaptación. Cabe resaltar que el éxito del algoritmo en la convergencia depende de que x1 y
s1 sean ortogonales en todo momento, en este sentido, la implementación de este esquema de
recepción en una arquitectura de precisión finita tiene efectos acumulativos que no son inmedia-
tamente visibles. Particularmente, los errores de redondeo llevan a que las actualizaciones de x1

salgan del subespacio ortogonal a s1. Sin embargo, esto puede mitigarse mediante el reemplazo
del valor de x1 [i+ 1], mediante su proyección, esto es

x1 [i+ 1] = x1 [i+ 1]− 〈x1 [i+ 1] , s1〉 s1. (3.136)
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Figura 3.29: Estructura del Receptor Adaptativo Ciego en canales con Multiplexación espacial

En ausencia de la información de las firmas de usuarios interferentes, una elección natural
de la condición inicial de la componente ortogonal es

x1 = 0. (3.137)

Es interesante remarcar que el algoritmo de (3.135) converge al vector que logra la MOE
y de esta manera al ser una versión escalada del MMSE, también logra la robustez frente al
efecto Cercano-Lejano, sin necesidad de conocer mayor información que el detector de Filtro
Apareado.

En la siguiente sección se analiza la trayectoria de los coeficientes en valor medio mediante
el cual se tiene noción de la velocidad de adaptación del algoritmo con el criterio MOE.

3.4.6.4. Trayectoria de los coeficientes en valor medio

La trayectoria de los coeficientes es analizada de manera similar en [91]. A partir de sumar
s1 a ambos lados de la (3.135) se llega a,

c1 [i+ 1] =
(
I− µurH

)
c1 (3.138)

donde u = P⊥s1r. El vector de coeficientes c̃1 que genera la MOE es

c̃1 = ξminR
−1
rr s1, (3.139)

donde ξmin =
(
sH1 R−1

rr s1

)−1 es el el valor de la MOE generada con c̃1 y Rrr es la matriz de
correlación de señales recibidas. Considerando que la (3.138) tiende a c̃1 cuando i → ∞, es
conveniente trabajar con el error, esto es

ec [i+ 1] = c1 [i+ 1]− c̃1 (3.140)

considerando la (3.140) en la (3.138) y tomando valor esperado del error,

E {ec [i+ 1]} = (I− µRur) E {e} , (3.141)

donde Rur = P⊥s1Rrr. A partir de la (3.141) es importante destacar que la matriz de correla-
ción equivalente es Rur y es quien determina la convergencia de los coeficientes a los valores

Pag. 112 Horacio A. Mendoza



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

óptimos [119]. Debido a que Rur es una matriz que no necesariamente deba ser simétrica, sus
autovalores pueden ser complejos. Sin embargo si se considera el hecho de que

xH1 r = xH1 P⊥s1r (3.142)

debido a que xH1 s1 = 0, de esta manera la salida del filtro se puede escribir ahora considerando
la ((3.142)), esto es

z = sH1 r + xH1 P⊥s1r

z∗ = rHs1 + rHP⊥s1x1 (3.143)

donde se tuvo en cuenta que la matriz de proyección es Hermitiana
[
P⊥s1
]H

= P⊥s1 . Ahora,
reemplazando (3.143) en (3.135) y teniendo en cuenta la (3.139), se tiene

x1 [i+ 1] = x1 − µ
[
rHs1 + rHP⊥s1x1

]
P⊥s1r (3.144)

aplicando el operador esperanza a ambos lados de la (3.144) y teniendo en cuenta que x1 y r se
consideran independientes estadísticamente, tenemos

E [x1 [i+ 1]] = [I− µRuu]E [x1]− µsH1 RrrP
⊥
s1

= [I− µRuu]E [x]− µpur (3.145)

donde Ruu = E
[
uuH

]
= P⊥s1RrrP

⊥
s1

y pur = sH1 RrrP
⊥
s1

. En el entorno óptimo la parte
adaptativa del filtro receptor es E [x1 [i+ 1]] = E [x1] = x̃1 la ((3.145)) entonces, se puede
escribir de la siguiente manera

E {x1] = [I− µRuu}E {x1} − µsH1 RrrP
⊥
s1

(3.146)

⇒ Ruux̃1 = −sH1 RrrP
⊥
s1

= −pur (3.147)

de la (3.147) no se puede calcular el valor de x̃1 debido a que Ruu es singular, pero puede
encontrarse a partir del valor de c̃1 (3.133), esto es

x̃1 = P⊥s1

(
R−1
rr s1

sH1 R−1
rr s1

)
(3.148)

es decir la proyección de c̃1 en el subespacio ortogonal a s1, donde se ha hecho uso de la re-
presentación canónica de la parte ortogonal del filtro [87] y 〈c1, s1〉 = 1. Entonces la expresión
para la convergencia de los coeficientes, considerando la parte adaptativa es

E {ex} = (I− µRuu) E {ex} , (3.149)

donde ex [i+ 1] = x1 [i+ 1]− x̃1. De donde surge también que la convergencia está asegurada
para 0 < µ < 1

λ
(uu)
max

. A partir de la (3.149), donde se aprecia que la matriz Ruu = P⊥s1RrrP
⊥
s1

cumple la misma función que Rur en la (3.141), y se puede analizar la convergencia a través de
los autovalores Ruu debido a que es Hermitiana y semejante Rur [120]. Profundizando en los
autovalores de ambas matrices (basado en [120]), Rur y Ruu, se observa que s1 es un autovector
de la matriz Ruu con autovalor nulo λ(uu)

N = 0, donde el superíndice denota la correspondencia
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con la matriz, este autovalor no participa en la convergencia de los coeficientes debido a que el
algoritmo no se adapta en la dirección de s1. Consecuentemente, la convergencia de la (3.149)
esta determinada por los N − 1 autovalores restantes. Para obtener alguna información extra de
los autovalores recurrimos al teorema de Minimax [121] donde los autovalores se obtienen en
orden descendente a partir del siguiente procedimiento de optimización

λ(uu)
max = max

p∈P

(
E
{∥∥pH1 r

∥∥2
})

s.t. ‖p1‖ = 1 (3.150)

y para el resto de los autovalores, en orden descendente

λ(uu)
n = max

p ∈ P
n 6= 1

E
[∥∥pHn r

∥∥2
]

s.t. ‖pn‖ = 1 (3.151)

donde P es el conjunto de vectores pn n = 1, .., N que forman una base ortonormal. Conside-
rando que pn se puede descomponer ortogonalmente

pn = p|n + p⊥n

‖pn‖2 =
∥∥p|n + p⊥n

∥∥2

1 =
∥∥p|n∥∥2

+
∥∥p⊥n∥∥2∥∥p⊥n∥∥2

= 1−
∥∥p|n∥∥2

, (3.152)

donde entonces p
|
n es la proyección de pn sobre la dirección de s1 y p⊥n es la proyección de pn

en un subespacio ortogonal a p
|
n. A partir de esto el argumento a maximizar en la (3.150), se

puede escribir como
E
[∥∥pHn r

∥∥2
]

= pHn Rrrpn, (3.153)

pero en lugar de la Rrr se utilizará Ruu, entonces

pHn Ruupn = pHn P⊥s1RrrP
⊥
s1

pn

=
K∑
k=1

∣∣∣h̃kk∣∣∣2 ∥∥∥(p⊥n )H sk

∥∥∥2

+ σ2
∥∥p⊥n∥∥2

(3.154)

con (
p⊥n
)H

sk =

{
1 n = k
0 n 6= k

(3.155)

Maximizar la (3.150) es maximizar la (3.152), y esto ocurre cuando∥∥p⊥n∥∥2
= 1−

∥∥p|n∥∥2
= 1⇒

∥∥p|n∥∥2
= 0 (3.156)

Considerando entonces la (3.156), los N autovalores de la matriz son

λ(uu)
n =


∣∣∣h̃nn∣∣∣2 + σ2 n = 1, 2

σ2 n = 3, ..., N − 1
0 n = N

(3.157)

De esta manera se concluye que c1 converge a c̃1 a través de N modos de convergencia,
siempre que 0 < µ < 1

λ
(uu)
max

, donde cada uno de los modos converge exponencialmente con

parámetro
(
I − µλ(uu)

n

)
.
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3.4.6.5. Curva de aprendizaje de la salida de mínima energía

La energía de salida esta dada por

ξ =
∥∥cH1 r

∥∥2

= sH1 Rrrs1 + xH1 pur + pHurx1 + xH1 Ruux1 (3.158)

donde se tomado valor esperado sobre el vector de señales recibidas. La mínima salida de ener-
gía esta dada por

ξmı́n = E
{∥∥c̃H1 r

∥∥2
}

= E
{∥∥sH1 r + x̃1P

⊥
s1

r
∥∥2
}

= sH1 Rrrs1 + pHurx̃1 (3.159)

donde se ha hecho uso de (3.145). Restando (3.159) de (3.158) se tiene

ξ = ξmı́n + xH1 pur + pHurx1 + xH1 Ruux1 − pHurx̃1 (3.160)

ξ = ξmin + [ex]
H Ruu [ex] (3.161)

desarrollando la (3.161) de manera similar que en [116] la (3.161) se puede escribir de esta
manera

ξ = ξmı́n +
N∑
n=1

λn
(
qHn [ex [0]]

)2 (
1− µλ(uu)

n

)2i
(3.162)

donde qn es el autovector normalizado de la matriz Ruu asociado al autovalor λ(uu)
n . Ya que

s1 es un autovector de Ruu se puede considerar que qL = s1 y que de acuerdo al resultado de
(3.157) se puede asociar a los autovectores qn n = 1, ..., K − 1 los K − 1 autovalores más
grandes y a qn n = K + 1, ..., N − 1 los autovalores que corresponden al subespacio de ruido.
Se puede mostrar que los autovectores qn n = 1, ..., K − 1 generan el mismo subespacio que
P⊥s1sk k = 2, ..., K, y ambos subespacios son ortogonales a s1. Al mismo tiempo, es conocido
que c̃1 pertenece al subespacio generado por sk k = 1, ..., K. Ya que x̃1 = c̃1 − s1, es claro
entonces, que x̃1 pertenece al subespacio ortogonal a s1 y debe estar en el subespacio generado
por P⊥s1. A partir de esto puede verse que cuando la parte adaptativa del filtro comienza en
x1 [0] = 0 y la (3.162) puede simplificarse a

ξ ≈ ξmı́n +
K−1∑
n=1

λn
(
qHn x̃1

)2 (
1− µλ(uu)

n

)2i
(3.163)

de donde se observa que sólo los K − 1 autovalores de mayor magnitud de la matriz Ruu

intervienen en la convergencia del algoritmo cuando la parte adaptativa se inicializa en x1 [0] =
0.
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Figura 3.30: Evolución de la OE del algoritmo Receptor Adaptativo Ciego en varias situaciones.

3.4.6.6. Relación señal a interferencia y ruido

La SINR del receptor adaptativo ciego viene dado por (ver Apéndice 3.F),

Γ1,Blind =

E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4} γ
∑K

k=2 γ E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2} (ρ1k + xH1 sk)
2

+ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} ‖c1‖2

. (3.164)

donde

γi =
E {b2

i }
Kσ2

, (3.165)

es la SNR por usuario/dispositivo.
En el caso de dos usuarios, la elección de x1 en la (3.164) no afecta la componente de la

señal deseada a la salida de la transformación lineal, dado que es ortogonal a la misma. Esto
significa que maximizar la SINR equivale a minimizar el denominador, y esto ocurre cuando
xH1 s2 → −ρ en la adaptación, entonces

Γ1,Blind máx =

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 γ1(
1 + ‖x1‖2) . (3.166)

Considerando ahora el efecto del canal, tenemos que la SINR media en el receptor adaptativo
ciego viene dada por,

Γ̄1,Blind =

E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} γ1∑K
k=2 E

{∣∣∣h̃k∣∣∣2} γk ((ρ1k + xH1 sk))
2

+ ‖c1‖2

, (3.167)
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Figura 3.31: SINR del algoritmo Receptor Adaptativo Ciego en varias situaciones.

donde el valor esperado se toma sobre la distribución de probabilidad conjunta de
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 y los∣∣∣h̃k∣∣∣2.

3.4.6.7. Probabilidad de error

La probabilidad de error para este receptor, para dos usuarios, viene expresada por (ver
derivación en Apéndice 3.G)

P Blind (σ) = E

Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) +

R
{
h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2)

 (3.168)

En la Fig. 3.32 se muestra el desempeño del detector adaptativo ciego para el caso en que
el transmisor dispone del conocimiento ideal de los coeficiente de conformación de haz, super-
puesto a éste se muestra el desempeño para el caso de que los coeficientes de conformación de
haz se encuentran cuantizados, Ncd = 2 bits.

3.4.6.8. Costo computacional

El costo computacional de este receptor esta basado principalmente en el filtrado de la se-
ñal recibida y la actualización de coeficientes. En la Tabla (3.13) se pueden apreciar la carga
computacional de estas operaciones.

Se ha presentado el receptor adaptativo ciego, implementado mediante el algoritmo LMS, el
cual para su implementación en canales MIMO necesita el conocimiento del canal con el cual
esta trabajando para la de-modulación de los datos del usuario deseado. La convergencia de los
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Figura 3.32: Degradación de desempeño del receptor adaptativo ciego en un sistema que aplica
esquema CL-TD Modo 1. Curva sólida y caracteres de punto CSIT completo. Curva sólida
y caracteres asterisco CSIT cuantizado (Ncd = 2 bits). Curva sólida: frontera de desempeño
(Upper Bound) receptor MF con único usuario, CL-TD y CSIT óptimo. Curva discontinua:
frontera de desempeño (Lower Bound)receptor MF con único usuario en esquema OL

coeficientes esta ligada a los autovalores de la matriz de correlación equivalente como así tam-
bién la mínima varianza de la salida y éstos dependen de la correcta estimación de los canales.
Aún con estas consideraciones, el desempeño en términos de probabilidad de error, es sustan-
cialmente mejor que el detector convencional para los mismo conocimientos de parámetros de
interferencia (incluida la estimación de canal). Un punto importante a resaltar es que el término
que corresponde a la interferencia, la MAI, depende del producto de los canales ajustados los
cuales por diseño del diagramador multiusuario se esperan que sean no-correlacionados, esto
sugiere la posibilidad de la separación de datos del usuario deseado a través de una firma de
usuario espacial, lo cual posiblemente permita la re-utilización de los códigos de spreading.

Tabla 3.13: Costo operacional del Receptor Adaptativo Ciego.

Operación Cantidad

Correlación compleja 4N multiplicaciones + (4N − 2) sumas
Depende del tamaño de U NO
Actualización de Coeficientes 4N multiplicaciones + (4N + 1) sumas
Complejidad O(N)
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Figura 3.33: Desempeño receptor Adaptativo Ciego con y sin diagramación de usuarios. Cur-
va sólida: frontera de desempeño (Upper Bound) receptor MF con único usuario, CL-TD y
CSIT óptimo. Curva discontinua: frontera de desempeño (Lower Bound)receptor MF con único
usuario en esquema OL

Tabla 3.14: Resumen de características del Detector Adaptativo Ciego

Parámetro requerido

Firma de usuario, usuario deseado Si
Firma de usuario, usuario interferente No
Sincronismo de tiempo, usuario deseado Si
Sincronismo de tiempo, usuario interferente No
Estimación amplitud, usuario deseado Si
Estimación amplitud, usuario interferente No
Secuencia de entrenamiento No
Costo computacional O(N)

Horacio A. Mendoza Pag. 119



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

Figura 3.34: Modelo del enlace de bajada MU-MIMO.

3.5. Separación de datos de usuarios por diagramación
El receptor adaptativo ciego resulta atractivo para su implementación en base a los resultados

comparativos con otros receptores. A partir de la expresión de probabilidad de error (3.173) es
posible observar que ésta es función de dos términos que involucran a la interferencia. Uno de
ellos depende directamente del coeficiente de canal ajustado para el usuario deseado y el otro
está relacionado al algoritmo adaptativo ciego cuya performance es también influida por los
coeficiente de canal de otros usuarios elegidos por el diagramador. En esta sección se presentan
tres diagramadores diseñados para reducir la interferencia experimentada por el algoritmo de
recepción del usuario deseado.

3.5.1. Diagramador A
Con el objetivo de establecer una referencia comparativa, este diagramador es el mismo

que se venía utilizando en el desarrollo de este capítulo. Este diagramador elige usuarios que
reportan pesos de conformación de haz ortogonales, i.e.,

(w1)H ·w2 = 0, (3.169)

con esta elección de usuarios, los canales ajustados que experimentan ambos usuarios resultan
no-correlacionados, i.e.,

E
{

(gT1 ·w1)∗(gT1 ·w2)
}

= 0, (3.170)

donde solamente dos usuarios pueden ser diagramados en cada instancia de transmisión, debido
a que el número de antenas en transmisión define el número de usuarios ortogonales que pueden
diagramarse simultáneamente. La (3.170) puede interpretarse de una manera distinta observan-
do que los canales ajustados de cada usuario diagramado resultan colineales y en contrafase en
el receptor.

3.5.2. Diagramador B
La idea de este diagramador está basada en dos observaciones, por un lado la interferencia

tiene impacto en el desempeño del receptor adaptativo Ciego a través del término real dentro

Pag. 120 Horacio A. Mendoza



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

P1 (σ) =
1

2K

2K−1∑
j=1

Q
 |h11|√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2

) − <
{
h∗
11

|h11|q
}

√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2

)


+Q

 − |h11|√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2

) +
<
{
h∗
11

|h11|q
}

√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2

)

 , (3.173)

P b1 (σ) =
1

2K−1

2K−1∑
j=1

E

Q
 |h11|+ <

{∑K
k=2

h∗
11h1k

|h11| (ρk + 〈x1, sk〉) εj(k − 1)
}

√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2

)

 . (3.174)

de la función Q(·). Por otro lado la esencia del algoritmo adaptativo ciego es decodificar los
datos del usuario deseado en una dirección ortogonal a la interferencia y ruido. En base a esto,
es posible proyectar parte de la interferencia a un subespacio ortogonal a los datos del usuario
deseado en base a la elección de usuarios cuyos pesos de conformación de haz resulten con
una rotación relativa de π/2. En el caso de que K = 2, el diagramador selecciona dos usuarios
que reportan pesos de conformación de haz de manera similar al Diagramador A, pero en lugar
de aplicar los pesos de conformación tal cual son reportados, uno de los pesos es rotado π/2
antes de ser aplicado. Es decir, por ejemplo si los vectores de conformación elegidos por el
diagramador son w′1 y w2, luego una rotación es aplicada a w′1, i.e.,

w1 = w′1e
jπ/2, (3.171)

luego, w1 y w2 es aplicado en la BS. La condición impuesta por la (3.171) no cambia la corre-
lación entre los canales ajustados ni tampoco el propósito de maximizar la energía recibida en
cada usuario.

En el caso de que la cantidad de usuarios sea mucho mayor a dos y par, (K >> 2) es posible
pensar que el diagramador en la BS puede elegir 2V usuarios distribuidos en V grupos de dos
usuarios con pesos de conformación ortogonal, donde V representa la cantidad de códigos de
spreading disponible por BS. En este escenario, la señal recibida en el i-ésimo intervalo de
tiempo, puede escribirse como,

r1 =
K∑
i=1

[
(gT1 · w2k−1)b2k−1 + (gT1 · w2k)b2k

]
sk + σn1, (3.172)

con wH
2kw2k−1 = 0. Teniendo en cuenta el procesamiento de la señal en el receptor, la condición

impuesta por la 3.171 minimiza la interferencia causada por el segundo usuario diagramado
debido a que su componente real es minimizada.

3.5.3. Diagramador C
Esta estrategia de diagramación es una variante del Diagramador B. A diferencia del Dia-

gramador B, el diagramador selecciona los usuarios que reportan los mismos pesos de con-
formación de haz y luego una rotación se aplica a uno de ellos con el objetivo de minimizar
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Figura 3.35: Desempeño en BER del MF y el receptor Ciego con el Diagramador A.

la interferencia. Para el caso de dos usuarios (i.e. K = 2), si los vectores de conformación
diagramados son w′1 y w2 con w′1 = w2. Luego se aplica una rotación de π/2 al vector w2, i.e.,

w2 = w2e
jπ/2, (3.175)

Cabe notar que la señal procesada en los Diagramadores B y C sólo consiste en rotaciones
relativas de los dos usuarios seleccionados. En este sentido, estos diagramadores proyectan los
datos de interferencia a un subespacio ortogonal a los datos deseados.

3.5.4. Resultados simulación

En base a los diagramadores propuestos, se investiga el desempeño del sistema teniendo
en cuenta los diagramadores (3.170), (3.171) and (3.175). Para cuantificar la brecha de desem-
peño se utilizan dos esquemas de recepción: el receptor de filtro apareado (MF) y el receptor
Adaptativo Ciego. Para la simulación, fueron seleccionadas secuencias Gold de longitud 7 y
fases cuantizadas compatibles con la tecnología HSDPA modo 1 [81]. De acuerdo con esto tres
escenarios fueron considerados:

Escenario 1 (Sc-1): Un único grupo con dos usuarios activos que utilizan diferentes fir-
mas de usuarios.

Escenario 2 (Sc-2): Seis grupos con dos usuarios cada uno donde en cada grupo se com-
parte la firma de usuario (las firmas de usuario son distintas entre los grupos).

Escenario 3 (Sc-3): Similar al Sc-2 excepto en el grupo uno, el cual su desempeño es
analizado. En este grupo de interés, los usuarios no comparten la misma firma de usuario.
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Figura 3.36: Desempeño en BER del MF y el receptor Ciego con el Diagramador B.

La Fig. 3.35 muestra que la reutilización de la firma de usuario degrada totalmente el desem-
peño de ambos esquemas de detección, especialmente cuando se utiliza el Diagramador de
usuarios A (3.170). Este comportamiento puede explicarse teniendo en cuenta que tanto la in-
terferencia como la señal deseada resultan colineales con este tipo de diagramador. En este caso,
el uso de diferentes firmas de usuarios es esencial para recuperar el desempeño de los receptores,
como muestran las curvas con líneas sólidas. Para propósitos de comparación, el desempeño de
los receptores en el caso de un único grupo con dos usuarios se muestra también con el objetivo
de evaluar la degradación de desempeño de los mismos con niveles de interferencia mas altos.

La Fig. 3.36 muestra el desempeño de los receptores MF y Ciego en combinación con el
Diagramador B, i.e., el diagramador que aplica una rotación de π/2, en los tres escenarios. Este
diagramador permite la reutilización de firmas de usuarios ya que el desempeño del receptor
Ciego es degradada ligeramente cuando se reutiliza la firma de usuario en el grupo. (ABR
performance in Sc-3 degrades less than 1 dB compared with that in Sc-2). El comportamiento
del receptor Adaptativo Ciego se debe al hecho de que el Diagramador B ajusta los datos de
los usuarios diagramados para arriben al receptor con una rotación de fase de π/2, y así el
receptor pueda operar apropiadamente. Por otro lado, el Diagramador A obliga a los datos
de ambos usuarios dentro del grupo a ser colineales y con fases opuestas cuando arriban al
receptor, y en esta circunstancia el algoritmo del receptor ciego no es capaz de separar los datos
de usuario. Cabe notar que en el Escenario 2 el desempeño del receptor MF también mejora con
el Diagramador B. En cambio, la utilización del Diagramador B en el Escenario 3 sólo mejora
levemente en desempeño.

La Fig. 3.37 muestra el desempeño del receptor Ciego y el MF con el Diagramador C.
En primer lugar, se observa que el desempeño del receptor convencional (MF) es similar al
mostrado en los escenarios Sc-2 y Sc-3. A partir de esto se puede inferir que la reutilización
de la firma de usuario no degrada el desempeño de este receptor con el uso del Diagramador
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Figura 3.37: Comparativa de desempeño del receptor Ciego y el MF con el Diagramador C

C. Pero, utilizando el receptor adaptativo Ciego en el escenario SC-3, una mejora sustancial es
observada, de casi 5 dB con respecto al desempeño mostrado por el MF con este diagramador.
Es interesante notar que la mejora en desempeño con Diagramador C en el escenario Sc-2 se
debe a que los usuarios diagramados en cada grupo son aquellos que reportan el mismo vector
de conformación de haz y luego aplicando una rotación de π/2 a uno de ellos, la componente
intragrupo de la interferencia, ortogonal a la señal deseada, es maximizada en el receptor.

La Fig. 3.38 muestra una comparativa de desempeño del receptor adaptativo Ciego con los
tres tipos de diagramadores propuestos operando en el Escenario 2. La mejora de desempeño en
términos de BER alcanzada con la utilización del Diagramador C con respecto al Diagramador
B es debida al hecho de que la componente de interferencia de la señal es proyectada a un
subespacio ortogonal al de la señal deseada, y en esta situación el receptor adaptativo Ciego
puede operar apropiadamente recuperando los datos del usuario deseado.

En esta sección se estudió el grado de desempeño del receptor adaptativo Ciego en un es-
cenario MIMO virtual (2 × 1) con realimentación parcial combinado con la utilización de dia-
gramadores de usuarios que explotan la diversidad multiusuario en un escenario BC. Se pre-
sentaron nuevos esquemas de diagramación multiusuario que tratan de reducir la interferencia
experimentada por el receptor proyectándola en un subespacio ortogonal al de la señal desea-
da. En base a esta propuesta, se mostró que es posible la reutilización de la firma de usuario
duplicando el nivel de eficiencia espectral del sistema mediante algoritmos de recepción que
presentan un nivel de complejidad reducido. Cabe resaltar también que los diagramadores prác-
ticos propuestos son compatibles con las tasas de realimentación del CL-TD Modo 1.
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Figura 3.38: Comparativa de desempeño del receptor adaptativo Ciego con los tres tipos de
diagramadores propuestos operando en el Escenario 2.La mejora de desempeño en términos
de BER alcanzada con la utilización del Diagramador C con respecto al Diagramador B es
debida al hecho de que la componente de interferencia de la señal es proyectada a un subespacio
ortogonal al de la señal deseada, y en esta situación el receptor adaptativo Ciego puede operar
apropiadamente recuperando los datos del usuario deseado.

3.6. Sumario
En la Fig. 3.39 se muestra una comparativa de desempeño del receptor adaptativo ciego

comparado con el desempeño de los otros receptores analizados en este capítulo. En este capí-
tulo se presentó el desempeño de los receptores multiusuarios mas importantes en canales con
diversidad en la transmisión a lazo cerrado CL-TD, con un caudal de realimentación compatible
con el Modo 1 del estándar HSDPA de WCDMA. En este tipo de tecnología es imperativo el
conocimiento del canal en el receptor para su implementación; como así también el tipo dia-
gramador de usuarios que instante a instante selecciona los usuarios a dar servicio con criterios
específicos. En este punto cabe resaltar que resulta muy importante para la implementación de
las futuras redes M2M disponer de receptores multiusuarios de baja complejidad que permitan
obtener una ganancia de desempeño significativa respecto de un receptor convencional en el
que se ignora la estructura de la señal interferente al considerarla como parte del ruido.

Se ha mostrado que el desempeño de los receptores lineales como el LDD y el MMSE es
superior al receptor MF, donde la ganancia de desempeño en términos de BER la logran gracias
a la gran cantidad de conocimiento de la interferencia que deben disponer de antemano para
su implementación. Por otro lado, implementaciones adaptativas del receptor MMSE, como
el realizado por el algoritmo LMS presentan un nivel de complejidad similar al detector con-
vencional, pero con una ganancia de desempeño en términos de BER superior, especialmente
cuando el nivel de interferencia aumenta. Sin embargo, asumir que el comportamiento del canal
permanece constante hasta que el algoritmo del receptor alcance una convergencia, es una si-
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Figura 3.39: Comparativa de desempeño del receptor ciego y los receptores analizados en este
capítulo. Curva sólida: frontera de desempeño (Upper Bound) receptor MF con único usuario,
CL-TD y CSIT óptimo. Curva discontinua: frontera de desempeño (Lower Bound)receptor MF
con único usuario en esquema OL

tuación que no suele aparecer en la práctica. En este punto, un detector adaptativo como el LMS
tiene que detener la transmisión de datos y solicitar la adaptación nuevamente a través del envío
de secuencias de sincronismo que impacta directamente en el desempeño global del sistema.
Ante lo expuesto, el receptor adaptativo ciego resulta especialmente atractivo para las redes de
dispositivos M2M, ya que en un escenario potencialmente dinámico como el que se proyecta, la
adaptación se logra sin secuencias de entrenamiento y con una complejidad similar al detector
MMSE-LMS, logrando sin dudas el nivel de desempeño/complejidad de implementación para
los receptores móviles de futuros sistemas de comunicaciones inalámbricos.

En la Tabla 3.15 se resumen las principales características de los receptores analizados en
lo que va de este Capítulo.

Los trabajos de investigación que se desarrollaron en el transcurso de la última década de-
muestran que los canales de radio móviles equipados con Múltiples Entradas y Múltiples Sa-
lidas (MIMO) poseen un alto potencial para transmitir el envío de grandes caudales de datos
en medios inalámbricos, como sí también incrementar el rango de cobertura. El origen de este
comportamiento se debe a que un sistema MIMO con Múltiples Usuarios crea múltiples direc-
ciones espaciales que pueden aprovecharse para posibilitar el envío de corrientes de informa-
ción independientes a varios usuarios en forma simultánea. Por otro lado, cuando la cantidad de
usuarios/dispositivos activos dentro del sistema MU-MIMO aumenta, el empleo de algoritmos
diagramación de usuarios permite incrementar el rango de cobertura del enlace, aprovechando
la ganancia por Diversidad Multiusuario.

La capacidad de un canal MU-MIMO depende de la Información de Estado de Canal (CSI)
en ambos extremos del enlace de radio. Sin embargo, no es posible para la mayoría de las apli-
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Tabla 3.15: Resumen de las características de los receptores analizados incluyendo la informa-
ción de anticipada que cada estrategia de recepción necesita conocer tanto del usuario deseado
como de la interferencia.

Receptor MF ML LDD MMSE LMS Ciego

Firma usuario, usuario deseado X X X X - X
Firma usuario, usuario interferente - X X X - -
Sincronismo, usuario deseado X X X X X X
Sincronismo, usuario interferente X X X X - -
Amplitud, usuario deseado X X X X X X
Amplitud, usuario interferente - X - X - -
Secuencia de entrenamiento - - - - X -
Costo Computacional O(N) O(2K) O(N3) O(N3) O(N) O(N)

caciones prácticas, disponer de toda la información de canal. La combinación de la diversidad
de transmisión a lazo cerrado con la diagramación multiusuario en sistemas MU-MIMO han
demostrado que existen ganancias sustanciales en la capacidad de suma alcanzable del sistema,
aún en el caso de no disponer información completa de canal. Sin embargo, estos resultados
de capacidad no proporcionan información práctica del tipo de recepción que permite obtener
estas ganancias pero en términos de tasa de error (BER).

Es conocido que el tipo de detección a emplear en un sistema, depende principalmente de la
intensidad de la interferencia que deba soportar. En un sistema MU-MIMO, cuando el número
de usuarios interferentes crece, también se incrementa la interferencia volviéndose necesario
el empleo de esquemas de detección multiusuarios (MUD). En este sentido, el presente traba-
jo de investigación permite conocer el desempeño de distintos esquemas de recepción Multi-
usuario implementados en distintos escenarios prácticos. Esto a su vez permite seleccionar la
estrategias de detección que mejor se ajuste aun escenario, en función de un grado de comple-
jidad/desempeño dado.

El desarrollo de este capítulo estuvo enfocado a determinar el grado de desempeño/complejidad
de los distintos receptores multiusuarios en canales MIMO, en respuesta a las Preguntas de In-
vestigación planteadas oportunamente,

¿Cuales son los desempeños, en términos de BER, de los distintos receptores multiusuarios
implementables en canales MIMO?

La respuesta a esta pregunta se ofrecieron a través de curvas de BER de los distintos re-
ceptores considerados. Donde el análisis se inicia con la estrategia de detección más simple,
el receptor MF cuyo desempeño en un escenarios sin interferencia establece una frontera su-
perior de desempeño con una complejidad reducida, pero incapaz de lidiar con la interferencia
multiusuario. Luego se presenta el desempeño del receptor de Máxima Verosimilitud, el cual
es implementable en sistemas con pocos usuarios ofreciendo un desempeño superior respecto
al MF. En esta investigación, éstos receptores se han adoptado como fronteras de desempeño
inferior y superior (óptimo) respectivamente para escenarios con interferencia. Con desempe-
ños intermedios subóptimos, se presentaron el receptor LDD y el MMSE, seleccionados para su
estudio debido a su importante propiedad de eliminar la interferencia y ofrecer un desempeño
mejorado en zonas de baja y alta SNR respectivamente. Sin embargo, teniendo en cuenta las
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complejidades de implementación práctica, se analizaron dos enfoques adaptativos del recep-
tor MMSE, un enfoque está basado en el algoritmo LMS y el otro es conocido como receptor
adaptativo Ciego.

¿Cual es el impacto de la información de canal (CSI) realimentada, sobre el desempeño de
estos receptores ?

El desempeño de los distintos receptores en canales MU-MIMO fue analizado en dos es-
cenarios distintos. En uno de ellos, el transmisor dispone de CSI completa para la transmisión;
esto se logra considerando que no existen restricciones de ancho de banda en el canal de seña-
lización ni cuantización de la información de estado de canal. En el otro escenario se considera
que las distintas direcciones de canal abastecidas al transmisor se realizan con una previa cuan-
tización de los mismos, lo que produce una degradación de la energía recibida en el receptor
con respecto al escenario ideal. Los resultados de curvas de BER muestran que, aunque existe
una pérdida de desempeño al utilizar información incompleta de canal, estas no son mayores a
0.3 dB.

¿Cual es el receptor que mejor relación desempeño/complejidad presenta en los canales
MIMO?

En función de las gráficas de BER y las tablas comparativas ofrecidas al final de cada análisis
de receptor, resulta factible seleccionar las estrategias de recepción considerando los siguientes
criterios:

Conocimiento anticipado de los parámetros de la interferencia.

Complejidad de implementación.

Conocimiento de la estructura de la Interferencia.

Desempeño en términos de BER.

Adaptación dinámica.

En función del primer criterio, la selección se enfoca al receptor MF y a los adaptativos
LMS y Ciego, debido principalmente a los pocos parámetros que necesitan para lograr la de-
modulación de los datos del usuario de interés. El segundo criterio prioriza los receptores que
aplican una transformación lineal de la señal recibida para lograr la demodulación de los datos
de usuario. En este punto es importante aclarar que el receptor LDD y el MMSE aplican también
una transformación lineal de la señal recibida, pero a diferencia de las implementaciones adap-
tativas y el receptor MF, requieren del cálculo de inversa de matrices. Este requerimiento es tal
que en escenarios dinámicos pueden llevar a una complejidad de implementación inaceptable.

El escenario MU-MIMO analizado es compatible con los caudales de datos de los dispo-
sitivos M2M. Como este sistema está basado en el sistema de Acceso Múltiple por división
de Código, la capacidad de soporte de usuarios/ dispositivos simultáneos está limitada princi-
palmente por el nivel de interferencia, con esto en mente, es de suma importancia clasificar a
los receptores de acuerdo al conocimiento que tienen de la estructura de la interferencia y su
capacidad de tomar ventaja de ello. Esto, sin duda permite tomar ventaja a su vez en la demo-
dulación de los datos del usuario/dispositivo de interés. En este sentido, el receptor de MF es el
receptor que se debe descartar debido a que éste considera a la componente de interferencia en
la señal recibida, como parte del ruido del canal.

Pag. 128 Horacio A. Mendoza



Capítulo 3. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones MU-MIMO

La selección de los receptores en función del desempeño en términos de BER considera a
los receptores adaptativos LMS y Ciego como candidatos a elegirse, ya que ambos convergen a
tasas de errores de bits similares.

Actualmente los escenarios de comunicaciones inalámbricos se están extendiendo hacia
aplicaciones en donde ambos extremos del enlace de radio presentan características móviles,
esto lleva a que el tipo de canal presente un mayor dinamismo que el que se presento en esta
Tesis. Es por esto que resulta de gran importancia considerar aquellos esquemas de recepción
en donde la adaptación dinámica sea una propiedad inherente a la estrategia de recepción. En
función de este último criterio los receptores adaptativos LMS y Ciego presentan diferentes ca-
racterísticas de adaptación dinámica. En este sentido el receptor basado en el algoritmo LMS
necesita de una secuencia de sincronismo para la adaptación, en un escenario muy dinámico
esto puede llevar a que el algoritmo no converja y por ende a tasas de errores no aceptables.
En cambio, a favor del receptor Ciego está la característica de adaptación sin secuencia de sin-
cronismo, presentando un desempeño superior en este sentido lo que lo hace atractivo para su
implementación en este tipo de canales. Con el objetivo de brindar soporte de servicio a aque-
llos dispositivos M2M alejados de infraestructuras de servicios de comunicaciones celulares,
a continuación se investiga otros modelos de canal MIMO que reflejen las características de
escenarios actuales, como los que se configuran con vehículos aéreos autónomos no tripulados.
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Apéndice 3.A Modelo discreto de sistema
La señal continua recibida en la antena del receptor del usuario deseado en un intervalo

[0, T ] de se puede escribir como,

r(t) =
1√
K

[
(gT1 ·w1)b1s1(t) + ...+ (gT1 ·wK)bKsK(t)

]
+ σm(t), (3.176)

donde g1 = [g11 g21]T con gj1 el canal entre la j-ésima antena transmisora y la antena receptora
del usuario deseado. wk = [w1k w2k]

T es el vector de conformación del haz que se reporta hacia
la BS. bk son los datos transmitidos a los usuarios los cuales son considerados idéntica e inde-
pendientemente distribuidos con media nula y varianza unitaria. sk(t) son las firmas de usuarios
cuasiortogonales y m(t) es la componente compleja de Ruido Gaussiano Blanco Aditivo con
media nula y varianza unitaria.

Sea {ψ1(t), . . . ; ψN(t)} un conjunto base deN señales ortonormales definidas en el i-ésimo
intervalo [iT, iT + T ]. La señal recibida r(t) se puede expresar como un vector r1 ∈ CN×1

cuyas componentes son:

rl =

∫ iT+T

iT

r(t)ψ∗l (t)dt l = 1, . . . , N. (3.177)

La representación de las firmas de usuarios, sk(t) es un vector sk ∈ RN×1, con componentes

skl =

∫ iT+T

iT

sk(t)ψ
∗
l (t)dt l = 1, . . . , N, (3.178)

y el ruido n1(t) es representado como un vector m ∈ CN×1 con componentes

ml =

∫ iT+T

iT

n(t)ψ∗l (t)dt l = 1, . . . , N (3.179)

La (3.177), expresada a través de sus componentes representados en esta base también, viene
dada por

r =
1√
K

[
h̃11b1s1+, ...,+h̃1KbKsK

]
+ σm, (3.180)

r =
1√
K

SHb + σm, (3.181)

donde

S , [s1 ....sK ] (3.182)

h11 , (gT1 ·w1) (3.183)
...

h1K , (gT1 ·wK) (3.184)

H , diag(h11, · · · h1K) (3.185)

b , [b1 .... bK ]T (3.186)
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y la matriz de autocorrelación de las señales recibidas es

Rrr = E
{
rrH

}
=

1

K
(SH) (SH)H + σ2I = Rrr =

1

K
SASH + σ2I, (3.187)

donde A = HHH = diag
(
|h11|2 , ... |h1K |2

)
con akk = |h1k|2 , k = 1, ...K.. Además, I es la

matriz identidad de dimensión N ×N .

Apéndice 3.B Probabilidad de error de símbolo del Rx MF
El procedimiento de cálculo de la probabilidad de error de símbolo del usuario deseado parte

de calcular primero la probabilidad de error P1 (σ) considerando un realización de canal y luego
hay que promediar considerando la función de densidad de probabilidad de las amplitudes del
canal. h̃1 y h̃2. Teniendo en cuenta la señal recibida y procesada en el usuario deseado,

y1 =
1√
2

(∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + h̃∗1h̃2b2ρ12

)
+ h̃∗1σn1. (3.188)

Entonces,

PMF{σ} = P
{
b̂1 6= b1

}
=

∑
b1∈{1,−1}

P
{
b̂1 6= b1|b1

}
P{b1},

= P {R{y} < 0|b1 = +1}P {b1 = +1}+ P {R{y} > 0|b1 = −1}P {b1 = −1} ,

=
1

2
(P {R{y} < 0|b1 = +1}+ P {R{y} > 0|b1 = −1}) , (3.189)

donde P {b1 = 1} = P {b1 = −1} = 1/2. Desarrollando un término de la (3.189), tenemos

P {R{y} > 0|b1 = −1} = P {R{y} > 0|b1 = −1, b2 = 1}P {b2 = 1|b1 = −1}+

+ P {R{y} > 0|b1 = −1, b2 = 1}P {b2 = 1|b1 = −1} (3.190)
(3.191)

considerando que P {b2 = 1|b1 = −1} = P {b2 = −1|b1 = −1} = 1
2
, se tiene

P {R{y} > 0|b1 = −1} =
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ√∣∣∣h̃1

∣∣∣2 σ2

2

+
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ√∣∣∣h̃1

∣∣∣2 σ2

2

 .

(3.192)

Desarrollando de manera similar el otro término de la (3.189), se tiene

P {R{y} < 0|b1 = 1} =
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ√∣∣∣h̃1

∣∣∣2 σ2

2

+
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ√∣∣∣h̃1

∣∣∣2 σ2

2

 .

(3.193)
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Reemplazando (3.193) y (3.192) en (3.189) la probabilidad de error del receptor convencio-
nal para el usuario 1 en canales ajustados con MIMO es:

PMF (σ) =
1

2
E

Q

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ∣∣∣h̃1

∣∣∣ σ√
2

+Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2

}
ρ∣∣∣h̃1

∣∣∣ σ√
2


 ,

=
1

2
E

Q

∣∣∣h̃1

∣∣∣
σ√
2

−
R
{

h̃∗1

|h̃1| h̃2

}
ρ

σ√
2

+Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣
σ√
2

+

R
{

h̃∗1

|h̃1| h̃2

}
ρ

σ√
2


 ,(3.194)

donde se ha hecho uso de la independencia estadística de b1, b2 y n1. El valor esperado se toma
sobre la distribución de las amplitudes de los coeficientes de canal de cada usuario.

Analizando un poco más la (3.194) se observa que el factor h̃∗1

|h̃1| sólo puede afectar la fase de

la variable aleatoria h̃2, cuya estadística de fase es uniformemente distribuida. De esta manera
la suma de fases no afecta la estadística de fase de la variable aleatoria h̃2 ni tampoco el valor
de los coeficientes binarios dentro de la función Q(·), permitiendo que la ecuación (3.194) se
puede escribir de la siguiente manera:

PMF (σ) = E

Q

∣∣∣h̃1

∣∣∣+ R
{
h̃2

}
ρ

σ√
2

 . (3.195)

Apéndice 3.C Probabilidad de error de símbolo del LDD

Para el desarrollo de la probabilidad de error partimos de la decisión del bit del usuario
deseado esto es

b̂1 = sgn
(
R
{∣∣∣h̃1

∣∣∣2 b1 + σh̃∗1ñ1

})
. (3.196)

La probabilidad de error para una realización P1(σ) se halla primero y luego hay que pro-
mediar sobre la distribución de amplitud de h̃1. Esto es

P1(σ) = P [b1 6= b̂1]

=
1

2

∑
b1∈{1,−1}

P
[
b̂1 6= b1|b1

]
, (3.197)

donde

P
[
b̂1 6= b1|b1

]
=

1

2

∑
b2∈{1,−1}

P
[
b̂1 6= b1|b1, b2

]
. (3.198)
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Procediendo...

P1 (σ) =
1

2
P

[
R
{∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + σh̃∗1ñ1

}
< 0|b1 = +1

]
+

1

2
P

[
R
{
−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + σh̃∗1ñ1

}
> 0|b1 = −1

]

=
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2√
σ2

2

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 (R−1)11

+
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2√
σ2

2

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 (R−1)11


=

1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2
(R−1)11

 , (3.199)

tomando valor esperado sobre la amplitud de la variable aleatoria
∣∣∣h̃1

∣∣∣, la probabilidad de error
del detector de Decorrelador en presencia de un canal ajustado con MIMO se puede escribir
como

PLDD (σ) = E

Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2
(R−1)11

 . (3.200)

Apéndice 3.D Respuesta al impulso del Rx MMSE
Para encontrar la respuesta al impulso del filtro FIR que logra la salida MMSE consideramos

la definición de la siguiente función objetivo,

Ψ(vk) = E
{

(bk − vHk r)2
}
, (3.201)

donde vk ∈ CK×1 es la respuesta al impulso del filtro receptor MMSE para el k-ésimo usuario.
De ahora en más hay que tener en cuenta que se considera la demodulación de un solo usuario,
el deseado y es denotado por el subíndice 1. Desarrollando la 3.201 se obtiene

Ψ(v1) = E
[
(b1 − vH1 r)2

]
= 1− 2R

{
vH1 E [b1r]

}
+ vH1 Rrrv1, (3.202)

donde se ha hecho uso de que los datos de los usuario son no-correlacionados entre ellos. Si se
considera una expresión equivalente de la señal recibida de esta manera

r =
K∑
k=1

h̃kbksk + σm, (3.203)

donde h̃k son los coeficientes complejos que representan al canal ajustado. Haciendo 3.203 en
3.202 se tiene

Ψ(v1) = 1− 2R
{
vH1 E [b1r]

}
+ vH1 Rrrv1

= 1− 2R
{

vH1 h̃1

}
s1 + vH1 Rrrv1 (3.204)
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Con el objetivo de hallar el vector v1 que haga mínima la función objetivo 3.204, se halla el
gradiente de Ψ(v1) con respecto al vector v1, esto es

∇vΨ(v1) = −2A1s1 + 2Rrrv1, (3.205)

igualando a cero
∇vΨ(vk) = 0⇒ Rrrv1 = h̃1s1, (3.206)

ṽ1 = R−1
rr h̃1s1, (3.207)

Apéndice 3.E Probabilidad de error del Rx MMSE
Para el análisis partimos del argumento de la estimación de los datos y se considera un solo

usuario interferente,i.e.,
b̂1 = sgn

(
R
{
ṽH1 r

})
, (3.208)

consideramos ahora a los coeficientes del canal constante para condicionar el análisis a los datos
y luego se introduce la influencia de los coeficientes del canal. Entonces la probabilidad de error
resulta como

PMMSE (σ) = P
[
b̂1 6= b1|

]
= P [b1 = 1]P

[
R
{
ṽH1 r

}
< 0| b1 = 1

]
+P [b1 = −1]P

[
R
{
ṽH1 r

}
> 0| b1 = −1

]
(3.209)

=
1

2
P
[
R
{
ṽH1 r

}
< 0| b1 = 1

]
+

1

2
P
[
R
{
ṽH1 r

}
> 0| b1 = −1

]
(3.210)

analizamos el primer término de la 3.210

P
[
R
{
ṽH1 r

}
< 0| b1 = 1

]
=

P [b2 = 1]P
[
R
{
ṽH1 r

}
< 0| b1 = 1, b2 = 1

]
(3.211)

+P [b2 = −1]P
[
R
{
ṽH1 r

}
< 0| b1 = 1, b2 = −1

]
=

1

2
P
[
R
{

ṽH1 h̃1s1 + ṽH1 h̃2s2 + σṽH1 m
}
< 0
]

+
1

2
P
[
R
{

ṽH1 h̃1s1 − ṽH1 h̃2s2 + σṽH1 m
}
< 0
]

=
1

2
Q

R
{

ṽH1 h̃1s1 − ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

+
1

2
Q

R
{

ṽH1 h̃1s1 + ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

 (3.212)

por simetría para el segundo término de la 3.210 es similar. Combinando la 3.212 en la 3.210
nos queda

1

2
Q

R
{

ṽH1 h̃1s1 − ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

+
1

2
Q

R
{

ṽH1 h̃1s1 + ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

 (3.213)
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Considerando que en promedio la estadística de la fase de la variable aleatoria h̃2 esta uni-
formemente distribuida en el intervalo [0, 2π] esta no es afectada por la suma de fases, por lo
tanto la probabilidad de error se puede escribir como

PMMSE (σ) = E

Q
R

{
ṽH1 h̃1s1 + ṽH1 h̃2s2

}
σ√
2
|ṽ1|

 . (3.214)

Apéndice 3.F SINR del Rx adaptativo ciego

En esta sección se deriva la SINR del Receptor Adaptativo Ciego operando en una Arquitec-
tura de Sistemas de Comunicaciones MIMO con Diversidad en Transmisión con CSIT parcial.
El desarrollo se realiza para K usuarios/dispositivos, y resulta sencillo derivar la expresión para
el caso de dos usuarios/dispositivos.

La señal recibida en el dispositivo deseado viene dado por,

r =
1√
K

[
h̃1b1s1+, ...,+h̃KbKsK

]
+ σm. (3.215)

Considerando al usuario 1 como el de interés, tenemos que el primer procesamiento que
realiza el receptor es el siguiente,

h̃∗1c
H
1 r = h̃∗1c

H
1

(
1√
K

[
h̃1b1s1+, ...,+h̃KbKsK

]
+ σm

)
,

=
1√
K

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 cH1 b1s1 +
1√
K
h̃∗1c

H
1

K∑
k=2

h̃kbksk + σh̃∗1c
H
1 m, (3.216)

donde el primer término del lado derecho de la (3.216) representa la componente deseada de la
señal y el segundo y tercero la interferencia y ruido, respectivamente. A continuación, se halla
la potencia de cada una de las componentes. Entonces, para la señal deseada

E

{(
1√
K

∣∣∣h̃1

∣∣∣2 cH1 b1s1

)2
}

=
1

K
E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4}E
{
b1b

H
1

}
, (3.217)

donde 〈c1, s1〉 = 1. Para la componente de interferencia más ruido, se tiene

E


(

1√
K
h̃∗1c

H
1

K∑
k=2

h̃kbksk + σh̃∗1c
H
1 m

)2
 =

1

K

K∑
k=2

E
{
b2
k

}
E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2}((s1 + x1)H sk

)2

+ σ2 E

{∣∣∣h̃1c
H
1 m

∣∣∣2} =

1

K

K∑
k=2

E
{
b2
k

}
E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2}(ρ1k + xH1 sk
)2

+ σ2 E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} ‖c1‖2 , (3.218)
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donde se ha hecho uso de la independencia de los datos, el canal y el ruido. Combinando la
(3.217) y la (3.218), se obtiene el valor de la SINR, donde se ha considerado que los datos son
independientes del canal, esto es:

Γ1,Blind =

E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣4} γ
∑K

k=2 γ E

{∣∣∣h̃∗1h̃k∣∣∣2} (ρ1k + xH1 sk)
2

+ E

{∣∣∣h̃1

∣∣∣2} ‖c1‖2

. (3.219)

donde

γi =
E {b2

i }
Kσ2

= γ, (3.220)

es la SNR por usuario/dispositivo, y es la misma para todos (todos los usuarios/dispositivos
servidos por la misma BS).

Apéndice 3.G Probabilidad de error del Rx adaptativo ciego
Para calcular la probabilidad de error se considera en primer lugar una que los coeficientes

del canal son constantes, luego el resultado se promedia sobre la distribución de amplitud de los
mismos. Entonces,

P1(σ) = P [b1 6= b̂1]

= P [b1 = +1]P
[
b̂1 = −1|b1 = 1

]
+P [b1 = −1]P

[
b̂1 = 1|b1 = −1

]
(3.221)

Consideramos ahora

P
[
b̂1 = 1|b1 = −1

]
= P

[
b̂1 = 1|b1 = −1, b2 = 1

]
P [b2 = 1]

+P
[
b̂1 = 1|b1 = −1, b2 = −1

]
P [b2 = −1] (3.222)

Si el bit transmitido para el usuario deseado en el iésimo instante es b1 = −1, la señal
recibida es,

r = −h̃1s1 + h̃2s2b2 + σm (3.223)

luego de la transformación lineal aplicada por el filtro receptor se tiene,

〈r, c1〉 = −h̃1 〈s1, c〉+ h̃2b2 〈s2, c1〉+ σ 〈m, c1〉 (3.224)

〈r, c1〉 = −h̃1 + h̃2b2 (ρ+ 〈s2, x1〉) +
σ√
2
‖c1‖m′ (3.225)

donde m′ es otra variable aleatoria Gaussiana de valor medio nulo y varianza unitaria. Ahora,
introduciendo en la detección el conocimiento del canal se tiene

h̃∗1 〈r, c1〉 = −
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + MAI +
σ√
2
‖c1‖ h̃∗1m′

−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + MAI +
σ√
2
‖c1‖ h̃∗1m′ (3.226)
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donde MAI = h̃∗1A2b2 (ρ+ 〈s2, x1〉). Entonces en (3.222)

P
[
b̂1 = 1|b1 = −1

]
=

P

[
R
{
−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + MAI +
σ√
2
‖c‖ h̃∗1m′

}
> 0

]
P [b2 = 1] (3.227)

+P

[
−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{

MAI +
σ√
2
‖c‖ h̃∗1m′

}
> 0

]
P [b2 = −1]

=
1

2
P

[
−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
< R

{
σ√
2
h̃∗1 ‖c1‖m′

}]
+

1

2
P

[
−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
< R

{
σ√
2
h̃∗1 ‖c1‖m′

}]

=
1

2
Q

−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2
+

1

2
Q

−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2
(3.228)

Considerando la simetría,

P
[
b̂1 = 1|b1 = 1

]
= (3.229)

1

2
Q

−
∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2
+

1

2
Q

− |A1|2 − R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2
(3.230)

haciendo (3.229) y (3.228) en (3.221) tenemos

P =
1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 + R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2
+

1

2
Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣2 − R
{
h̃∗1h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) ∣∣∣h̃1

∣∣∣2


(3.231)
Considerando ahora que el factor h̃∗1

|h̃1| no deberían de afectar la distribución de la fase de la

variable aleatoria h̃2 dentro de la función Q(·) [87], tenemos

P Blind (σ) = Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) +

R
{
h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2)

 (3.232)

éste resultado luego hay que promediar sobre la distribución de amplitudes de h̃1 y h̃2.

P Blind (σ) = E

Q


∣∣∣h̃1

∣∣∣√
σ2

2

(
1 + ‖x1‖2) +

R
{
h̃2 (ρ+ 〈s2, x1〉)

}
√

σ2

2

(
1 + ‖x1‖2)

 (3.233)
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Capítulo 4

Modelos de canal MIMO

Para obtener mayores niveles de eficiencias espectrales es necesario enfocarse en la capa-
cidad que dispone un escenario MIMO de ofrecer canales paralelos ortogonales, es decir de
multiplexación espacial. La cantidad de canales paralelos que un determinado escenario puede
ofrecer depende del rango instantáneo de la matriz de canal H, que a su vez viene determinado
por las propiedades espaciales del entorno de propagación. La máxima cantidad de canales para-
lelos alcanzables viene determinado por el mı́n{Mt,Mr} antenas, en un entorno con suficientes
obstáculos dispersores (Rich Scattering environment).

Resulta necesario exponer, para un entorno dado, que significa suficientes obstáculos disper-
sores dado que esto determina si es posible esperar ganancias por multiplexación espacial. Para
alcanzar este objetivo, en este capítulo se examina los modelos de canal MIMO más relevantes
teniendo en cuenta que el entorno realista es quien determina que es lo mejor que se puede
obtener en términos de ganancias de potencia, diversidad o multiplexación.

Este capítulo se organiza de la siguiente manera, en la Sección 4.1 se exhibe un marco
teórico general para los modelos de canal MIMO. En la Sección 4.2 se examinan los modelos
SISO más relevantes cuya extensión espacial fueron las primeras propuestas exploratorias de los
canales espacio-tiempo. En la Sección 4.3 se describen los principales modelos de canal MIMO
presentes en la literatura. En la Sección 4.4 se ahonda en aquellos modelos de canal MIMO con
sustento físico. En la Sección 4.5 se describen los principales modelos estandarizados. En la
Sección 4.6 se describen las principales métricas de desempeño de los modelos de canal y en la
Sección 4.7 el sumario del capítulo.

4.1. Extensión doblemente direccional de la funciones de Sis-
tema a MIMO

La extensión de las funciones de Bello para incluir el efecto de la direccionalidad espacial,
viene dado por

h(t, τ)→ h(t, τ, θ), (4.1)

donde θ denota la dirección espacial en azimut. Esto, también puede extenderse hacia el caso
tridimensional agregando información de la elevación, ψ, entonces

h(t, τ)→ h(t, τ, θ, ψ). (4.2)
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Como esto se debe contemplar a ambos extremos del enlace se tiene que la CIR resulta de
6 dimensiones, esto es

h(t, τ)→ h(t, τ, θr, ψr, θt, ψt), (4.3)

donde los subíndices, t y r denotan transmisor receptor, respectivamente. La distribución de la
intensidad de campo a una distancia d, cuando una señal de entrada x es aplicada a una única
antena, viene dado por

E(d) = xf(θ, ψ)
ek0d

4πd
, (4.4)

donde k0 = 2π/λ es el número de onda y f(θ, ψ) es el diagrama tridimensional de radiación de
la antena considerada.

Considerando un arreglo con infinitos elementos de antena distribuidos en un plano azimutal
y una distribución espacial de señales x(l) aplicadas a las antenas, el campo superpuesto y la
distribución espacial de campo lejano resulta como:

E(d) =
− ı́nf∑
l=− ı́nf

x(l)f(θ, ψ)
e−jk0d+jk0al·dl

4πd
= f(θ, ψ)

e−jk0d

4πd
F (θ, ψ), (4.5)

donde al es un vector unitario que apunta a la l-ésima dirección del punto de observación, l es
la distancia del n-ésimo elemento de antena al centro del array de antena y

F (θ, ψ) =
∞∑

l=−∞

x(l)ek0al·dl , (4.6)

es el factor de forma del array.
En el caso de un array lineal con elementos de antenas espaciados de manera uniforme

(Uniform Linear Array - ULA) con separación δ, el factor de array toma la forma de

FULA(θ, ψ) =
∞∑

l=−∞

x(l)e−jk0dl sin θ cosψ, (4.7)

si se considera una elevación nula y un patrón de radiación omnidireccional, el campo lejano,
el cual es 2π periódico en ψ está dado por la transformada de Fourier de la señal de antena, con
respecto a la frecuencia espacial, ζ ,

ζ = k0δ sin θ, (4.8)

esto significa que la señal x(n) y el espectro de frecuencia espacial F (ζ) están relacionados por
la transformada de Fourier como:

F (ζ) =
∞∑

l=−∞

x(l)e−jζl, (4.9)

x(l) =
1

2π

∫ 2π

0

F (ζ)ejζldζ, (4.10)

cabe destacar que esta relación sólo existe para configuraciones ULA. Para otras configuracio-
nes, se puede definir una frecuencia espacial virtual que relacione el dominio de antena y el
dominio de la frecuencia virtual espacial.

Pag. 140 Horacio A. Mendoza



Capítulo 4. Modelos de canal MIMO

4.1.1. Definición de ecuaciones de sistema MIMO
Las relaciones de Fourier previamente descritas permiten definir funciones de sistema como

las introducidas por Bello, pero con las propiedades espaciales incluidas. En analogía con el
trabajo de Kattembach, se definen funciones de sistema de 4 dimensiones que están relacionadas
unas con otras mediante transformadas de Fourier entre el dominio de antena y el dominio
espacial direccional, para esto Herdin considera la transformación no lineal monotónica entre
la frecuencia espacial y las direcciones de arribo o salida como incluidas en la transformada
de Fourier porque considera que no hay pérdida de generalidad al realizar esto. En base a esto
expone las siguientes relaciones de correspondencia

t
F−→ v (4.11)

τ
F−→ f (4.12)

lt
F−→ θt (4.13)

lr
F−→ θr (4.14)

donde lty lr denotan los índices de las antenas transmisoras y receptoras respectivamente. A par-
tir de esto surgen 16 ecuaciones multidimensionales posibles donde las 4 funciones de sistema
con dependencia angular son:

h(t, τ, θt, θr), respuesta al impulso, variante en el tiempo con dependencia de la dirección
angular de transmisión y recepción respectivamente.

S(v, τ, θt, θr), respuesta Doppler con dependencia de la dirección angular de transmisión
y recepción respectivamente.

B(v, f, θt, θr), función de transferencia, con dependencia de la dirección angular de trans-
misión y recepción respectivamente.

T (t, f, θt, θr), función de transferencia, variante en el tiempo con dependencia de la di-
rección angular de transmisión y recepción respectivamente.

Por otro lado, las funciones de sistema dependientes de la apertura de la antena son:

ha(t, τ, lt, lr), respuesta temporal al impulso con dependencia espacial de la antena trans-
misora y receptora, respectivamente.

Sa(v, τ, lt, lr), respuesta Doppler con dependencia espacial de la antena transmisora y
receptora, respectivamente.

Ba(v, f, lt, lr), función de transferencia Doppler con dependencia espacial de la antena
transmisora y receptora, respectivamente.

Ta(t, f, lt, lr), función de transferencia variante en el tiempo con dependencia espacial de
la antena transmisora y receptora, respectivamente.

Además de las mencionadas funciones de sistema, existen otras 8 adicionales con dependen-
cia angular y de la antena considerada que no se mencionan. Cabe destacar que las relaciones
entre las dependencias angulares y las de antenas de las funciones de sistema son transformadas
bidimensionales de Fourier para funciones periódicas (en el dominio espacio-frecuencia).
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4.1.2. Funciones de correlación MIMO
De manera similar al caso SISO, es posible definir funciones de correlación del sistema

MIMO. Estas definiciones llevan nuevamente a 16 posibles funciones de correlación donde las
que tienen dependencia angular se describen a continuación.

función de correlación tiempo-retardo con dependencia de la dirección de salida-arribo

Rh(t1, t2, τ1, τ2, θt,1, θt,2, θr,1, θr,2) = E{h(t1, τ1, θt,1, θr,1)h∗(t2, τ2, θt,2, θr,2)}. (4.15)

función de correlación Doppler-retardo con dependencia de la dirección de salida-arribo

RS(v1, v2, τ1, τ2, θt,1, θt,2, θr,1, θr,2) = E{S(v1, τ1, θt,1, θr,1)S∗(v2, τ2, θt,2, θr,2)}. (4.16)

función de correlación Doppler-frecuencia con dependencia de la dirección de salida-
arribo

RB(v1, v2, f1, f2, θt,1, θt,2, θr,1, θr,2) = E{B(v1, f1, θt,1, θr,1)B∗(v2, f2, θt,2, θr,2)}.
(4.17)

función de correlación tiempo-frecuencia con dependencia de la dirección de salida-
arribo

RT (t1, t2, f1, f2, θt,1, θt,2, θr,1, θr,2) = E{T (t1, f1, θt,1, θr,1)T ∗(t2, f2, θt,2, θr,2)}. (4.18)

De manera similar las funciones de correlación variantes con la antena considera son

función de correlación tiempo-retardo con dependencia de la antena de transmisora-
receptora

Rha(t1, t2, τ1, τ2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2) = E{ha(t1, τ1, lt,1, lr,1)h∗a(t2, τ2, lt,2, lr,2)}. (4.19)

función de correlación Doppler-retardo con dependencia de la antena de transmisora-
receptora

RSa(v1, v2, τ1, τ2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2) = E{Sa(v1, τ1, lt,1, lr,1)S∗a(v2, τ2, lt,2, lr,2)}. (4.20)

función de correlación Doppler-frecuencia con dependencia de la antena de transmisora-
receptora

RBa(v1, v2, f1, f2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2) = E{Ba(v1, f1, lt,1, lr,1)B∗a(v2, f2, lt,2, lr,2)}. (4.21)

función de correlación tiempo-frecuencia con dependencia de la antena de transmisora-
receptora

RTa(t1, t2, f1, f2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2) = E{Ta(t1, f1, lt,1, lr,1)T ∗a (t2, f2, lt,2, lr,2)}. (4.22)

nuevamente existen otras 8 funciones de correlación que también exhiben dependencias angu-
lares y de la antena considerada tanto en transmisión como en recepción, que no se mencionan
por cuestiones de espacio.
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4.1.3. Estacionareidad de los canales MIMO
Considerando que los canales presentan un comportamiento WSSUS es posible reducir la

cantidad de funciones de sistema necesarias para una descripción completa de un canal MIMO
estacionario. Esto significa que es posible caracterizar completamente un canal MIMO esta-
cionario mediante las funciones de correlación Doppler-retardo y las funciones de correlación
entre direcciones angulares de transmisión y recepción, considerando que son blancas en todas
las dimensiones, esto es:

Rs(v1, v2, τ1, τ2, θt,1, θt,2, θr,1, θr,2)|WSSUS = CS(v, τ, θt, θr)δ(∆v)δ(∆τ)δ(∆θt)δ(∆θr)
(4.23)

La correspondiente expresión para el caso de la función de correlación tiempo-frecuencia
con dependencia de las antenas de transmisión-recepción respectivamente es

RTa(t1, t2, f1, f2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2)|WSSUS = AT (∆t,∆f,∆lt,∆lr) (4.24)

Según menciona Herdín, que todas las dimensiones presenten características estacionarias
sólo es posible bajo condiciones especiales. Por esta razón se suele limitar las consideraciones
de estacionareidad a casos parciales, donde el canal MIMO no presenta esas características en
las cuatro dimensiones consideradas. Usualmente se suele considerar que el canal es estaciona-
rio en las dimensiones temporal y frecuencial de manera separada a la dimensión relacionada al
dominio de las antenas.

El conjunto de funciones de sistema de Bello permiten caracterizar el canal con estadísticas
de segundo orden. De manera similar al caso SISO, la cantidad de estimaciones a tener en
cuenta para una descripción completa es compleja. Por esta razón, es necesario considerar una
descripción simplificada que cubra la descripción de su aspecto más importante.

Para los canales MIMO, el aspecto más importante a describir es claramente la dimensión
espacial del mismo. Aunque, el desempeño de un sistema MIMO también depende del com-
portamiento temporal y frecuencial del canal, la mayor influencia en el desempeño proviene
de la estructura espacial que se configura entre el transmisor y receptor. Una descripción en
el dominio espacial de los canales MIMO es por tanto una descripción apropiada para obtener
sensibilidad y significados del mismo. Imponiendo un corrimiento temporal y frecuencial nulo,
la ecuación (4.24) se reduce a

RTa(t1, t2, f1, f2, lt,1, lt,2, lr,1, lr,2)|∆t=0,∆f=0 = AT (t, f,∆lt,∆lr), (4.25)

considerando una cantidad finita de antenas tanto en transmisión como en recepción, es posible
cambiar a la notación matricial, donde T (t, f, lt, lr) se convierte en H(t, f) y su función de
correlación se describe a través de la matriz de correlación

RH(t, f) = E{vec{H(t, f)}vec{H(t, f)}H}, (4.26)

considerando un comportamiento de banda angosta del canal, es posible tomar en cuenta sólo
las variaciones espaciales del mismo, esto es

RH(t) = Ef{E{vec{H(t, f)}vec{H(t, f)}H}}, (4.27)

donde Ef{} denota que el valor esperado tomado sobre la dimensión frecuencial en todo el
ancho de banda.

A continuación se describen los principales modelos de canal de la literatura que incorporan
descripciones de la dimensión espacial.
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4.2. Modelos de canal Clásicos y Espaciales
Los primeros esfuerzos por modelar el comportamiento del canal inalámbrico para el diseño

de sistemas de comunicaciones se enfocaban en que el mismo provea algunas características de
la señal como, la atenuación de la señal por pérdidas de espacio libre, la distribución de potencia
de la señal recibida, el corrimiento Doppler que experimentaba la portadora y, en algunos ca-
sos, la respuesta temporal de señal. Los tipos de modelos de propagación de espacio libre de esa
época iban de los puramente empíricos a los teóricos y determinísticos. Los primeros se basaban
en mediciones, mientras que el resto se basaban en consideraciones teóricas y aproximaciones.
Entre los modelos más importantes, desarrollados en esa época, se puede mencionar al modelo
empírico propuesto por Okumura [122] y su extensión analítica propuesta por Hata [43], a los
esfuerzos del Comité Consultatif International des Radio-Communication, now ITU-R [123],
los modelos de Walfish-Bertoni e Ikegami [100] y la evolución de los mismos a través del pro-
yecto COST 231 1, [124] y el modelo de Longley-Rice, [125]. Estos modelos tenían en cuenta
parámetros de entrada como la altura de la antena de la estación base y la del móvil, como así
también la frecuencia de operación, el tipo de entorno (urbano, suburbano o espacios abiertos),
la densidad de población, la distancia del enlace, la altura de los edificios y la separación entre
ellos, el angulo de incidencia del frente de onda y otros. En base a la inclusión de estos paráme-
tros, estos modelos podían de una u otra manera predecir el comportamiento de atenuación de
espacio libre en distintos entornos.

En cuanto a los efectos de desvanecimiento del canal inalámbrico, estos fueron estudiados
desde los inicios de la comunicación móvil, estableciéndose dos tipos de desvanecimiento de
canal en función de la escala de variación temporal observada, i.e. desvanecimiento rápido y
desvanecimiento lento. Además se establecieron las distribuciones de la tasa de desvanecimien-
to asociadas a cada tipo de desvanecimiento siendo tipo Rayleigh o Rice para los desvaneci-
mientos rápidos y Log-Normal para los desvanecimientos lentos [126].

Otros modelos no espaciales ya incluyen una caracterización de los canales en banda ancha.
Esta caracterización involucra múltiples coeficientes de canal que representan diferentes arri-
bos de la señal con retardos específicos que interactúan entre ellos a través de una estructura de
línea de retardos (tapped delay line). También, definen el perfil de potencia de los coeficientes
de canal, la dispersión de retardos y las distribuciones de desvanecimiento de canal acordes al
escenario que intenta representar. Entre los modelos más importantes se puede mencionar a los
modelos del consorcio de Sistema Global para Comunicaciones Móviles (Global System for
Mobile communications - GSM) y aquellos propuestos por el Sistema Universal de Telecomu-
nicaciones Móviles (Universal Mobile Telecommunications System - UMTS) [127–129]

Cabe destacar, que además de describir al comportamiento canal por su atenuación en el
espacio libre, tipo de desvanecimiento experimentado y sus características de banda ancha o
angosta, también pueden ser descritos por sus efectos combinados en el dominio temporal o
frecuencial. En este sentido, otras descripciones involucran en el modelo la respuesta al impul-
so del canal, CIR, funciones de dispersión-retardo, delay-spread, funciones de tranferencia en el
dominio frecuencial, funciones combinadas de Doppler-retardo, Doppler-delay spread y defi-
niciones de parámetros como el ancho de banda de coherencia del canal, coherence-bandwidth
y el tiempo de coherencia del canal, coherence-time. Como resultado de estas descripciones
surgen otras clasificaciones alternativas de canal, como de desvanecimiento plano o dispersi-
vo [51].

1European CO-operation in Science and Technology - http://www.cost.eu
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Antes de los trabajos de Foschini [4] y Telatar [5], la principal tecnología candidata para me-
jorar el desempeño de las comunicaciones inalámbricas era el despliegue de arreglo de antenas
inteligentes (smart antennas array). Esta tecnología, consiste en desplegar múltiples elementos
de antenas (array) en un sólo extremo del enlace con el objetivo de comunicarse con múltiples
terminales que disponen de una sola antena. Este escenario resultaba, por aquel entonces, de
gran importancia en escenarios de sistemas celulares donde la estación base disponía de mayo-
res recursos (Ej. Energía, capacidad de procesamiento, equipos costosos, etc.) a comparación de
los terminales móviles. Las investigaciones dedicadas a esta tecnología apuntaban a explotar el
comportamiento directivo que presenta el radio canal móvil y obtener los dos mayores benefi-
cios que se podían extraer del despliegue de múltiples elementos de antenas en un sólo extremo
del enlace. Ganancias de potencia y diversidad. El primero de ellos está relacionado con las
técnicas de conformación lineal de haz LBF, el segundo con métodos para combinar constructi-
vamente copias de una misma señal. Sin embargo, para obtener estos beneficios nuevos modelos
de canal eran necesarios.

Los modelos de canal, hasta ese momento, no incluían características espaciales como las
descripciones de los ángulos de salida (Angle of Departure - AoD), y ángulos de arribo ((Angle
of Arrival - AoA)) de las señales. Sin embargo, estos modelos sirvieron como base para desa-
rrollar nuevos modelos con características espaciales en alguno de sus extremos de enlace, dado
que los mismos parámetros y estadísticas ya existentes continuarían existiendo. Los esfuerzos
entonces, requerían de ajustar los datos del dominio angular y la estructura de los arreglos de
antenas en un nuevo modelo, mientras se mantenía la caracterización de canal como un todo.

Como resultado de los esfuerzos académicos y varias campañas de medición se obtuvieron
varias conclusiones importantes: la geometría física y la distribución espacial de los dispersores
alrededor de ambos extremos del enlace debían ser considerados. Los dispersores son conside-
rados como puntos donde la señal que se propaga interactuá con la misma a través de algunos
de los mecanismos de propagación ya mencionados, por lo tanto, debía existir alguna diferencia
en las respuestas espaciales cerca de los extremos del enlace y ésta debía ser independiente del
tipo de antena utilizada.

La altura de las antenas, por otro lado, determinaban la ubicación y el número de los objetos
dispersores. A medida que la altura de la antena disminuía, la dispersión angular percibida por
esta, debía incrementarse. El tipo de entorno iba a determinar el nivel de dispersión angular;
los escenarios urbanos debían experimentan una dispersión angular mayor que un escenario
suburbano y éste a su vez debía presentar una dispersión angular mayor que un escenario rural.
De manera general, los escenarios con gran dispersión angular presentaban un menor parecido
estocástico entre las señales que arribaban a los distintos elementos de antena del arreglo de
antena.

Como los modelos clásicos, los modelos de canal que presentaban características espaciales
podían clasificarse en 4 grupos: Analíticos con base Estocástica, Determinísticos-Empíricos
(con especificaciones parciales del sitio), los modelos de despliegue (específicos a un sitio) y
los de base Geométrica-Estocástica.

Los modelos analíticos resultaban útiles para simular sistemas de comunicaciones generales
y obtener métricas de desempeño. Entre ellos se puede mencionar al modelo de Lee [130] y
al modelo de Jakes [126] para enlaces de exteriores y al de Saleh-Valenzuela [131] para el
comportamiento de canal de interiores.

Los modelos agrupados en el segundo tipo otorgaban una mayor precisión, pero una ma-
yor dependencia del escenario y requerían de datos de medición como entrada del mismo,
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Figura 4.1: Modelo de Canal MIMO General.

como ejemplos de ellos se puede citar el modelo de banda ancha de Klein que incluye (Di-
rection of Arrival - DoA) [132], basados en mediciones, [133], y los modelos GSM extendidos
(COST259), por ejemplo, [134] y [135].

Los modelos de despliegue generalmente se implementan mediante métodos de rayos Ray-
Tracing, requerían de una descripción exacta del entorno de propagación y resultaba específico
al sitio. Su gran precisión para contemplar todos los efectos de propagación iba acompañado de
una inherente baja flexibilidad de cambios de entornos [136].

Entre los de la última clasificación, vale la pena mencionar el modelo unificado [137], el
modelo geométrico-estocástico [138], el modelo de Espacio-Tiempo con simulación de desva-
necimiento estocástico, [139], el Modelo elíptico de subregiones, [140], los modelos geométri-
cos de simple rebote (Geometric-Based Single-Bounce - GSBS) modificados, [141], y el COST
259 SCM, [136]. En general, estos modelos han sido anteriormente concebidos para bandas de
800 − 900 MHz GSM o IS-54/IS-136, que evolucionaron hacia 1.8 GHz, 2.0 GHz o 5.0 GHz,
para GSM 800, UMTS o HIPERLAN. En la referencia [142], se proporciona una descripción
general de algunos de estos modelos, junto con el estado del arte de los modelos de canal de
ese momento que buscaban describir la característica espacial que demandaba el del despliegue
de antenas con directividad espacial selectiva para comunicaciones móvil celular, a nivel de
sistema.

En la mitad de la década de 1990, el uso de la diversidad espacial a ambos extremos del
enlace prometía una capacidad de enlace muy superior a la conocida hasta ese momento que a su
vez permitiría incrementar la tasa de datos, la cobertura y la eficiencia espectral de los sistemas
inalámbricos. En años más recientes, el despliegue masivo de esquemas MIMO aplicados a las
comunicaciones inalámbricas estableció una tendencia importante en el área de modelado canal
MIMO.

De acuerdo con [4], el canal de propagación MIMO, ilustrado en la Fig. 4.1, se basa en
hacer uso de las respuestas, posiblemente no correlacionadas, de todos los pares de antenas
receptoras y transmisoras (Mr y Mt), respectivamente, del sistema. De esta manera, un canal
de comunicaciones MIMO podía ofrecer asintóticamente una ganancia de diversidad de MrMt,
conduciendo finalmente a mı́nMt,Mr canales equivalentes e independientes de comunicación,
para elementos de antena no-correlacionados. En [143], a través de la arquitectura BLAST,
se demostró que la capacidad del canal MIMO puede aumentar linealmente con el número de
canales espaciales equivalentes.

Para esta interpretación del canal de propagación MIMO, el vector de señal recibida en
banda base, y(t, τ), se relaciona con el vector de señal transmitida, x(t) y la matriz de canal de
(Mr×Mt) elementos con respuesta al impulso, H(τ) , a través de la operación de convolución:
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y(t, τ) = H(τ) ∗ x(t), (4.28)

donde ∗ denota convolución.
Algunos estudios han cubierto la cuestión de cómo la correlación entre canales se relaciona

con la riqueza de canales multicamino, la dispersión angular y el espaciamiento entre los ele-
mentos del arreglo de antenas, i.e. [144–146], algunos inclusive proponiendo en paralelo algún
tipo de enfoque de modelado de canal.

En general, para una separación dada entre elementos de antena en presencia de un canal de
trayectos múltiples, el parecido estocásticos entre las señales disminuirá, siempre que existan
suficientes frentes de ondas con distintos AoAs y AoDs de tal manera que configuren fases
independientes entre los elementos de la matriz de canal. Por consiguiente, también se han
llevado a cabo extensas campañas de medición de canal MIMO, por ejemplo, [144, 147–150],
sobre todo para llegar a la conclusión de que el canal es lo suficiente rico como para permitir un
aprovechamiento directo de los beneficios que ofrece el canal MIMO, al menos en ambientes
urbanos con la idea de despliegue de redes celulares.

En base a todo este esfuerzo junto con la filosofía general de canal MIMO, existía una preo-
cupación persistente de la comunidad científica en la evaluación de las características directivas,
la descripción del canal de propagación MIMO en banda ancha y la validación de los mismos.
A partir de esto, el modelado de canal surge como una de las principales preocupaciones de
varias partes tanto académicas como privadas, resultando luego en la aparición de un conjunto
relativamente grande de nuevos modelos.

De acuerdo con lo reportado en [151–153], los modelos de canal MIMO pueden ser princi-
palmente divididos en dos grandes grupos, con diferentes ventajas y desventajas: los no físicos
(o analíticos) y los modelos físicos. Los modelos analíticos caracterizan la respuesta al impul-
so del canal configurado individualmente entre cada par de antenas transmisora y receptora de
manera analítica sin tener en cuenta explícitamente la propagación de onda. Las respuestas in-
dividuales al impulso son agrupadas en una matriz de canal MIMO. Cabe resaltar que este tipo
de modelo busca describir el comportamiento de los coeficientes de canal tal como lo percibe
el sistema de comunicaciones, es decir que resulta dependiente del tipo de arreglo de antena,
del ancho de banda del sistema, etc. La gran ventaja de los modelos analíticos es que redu-
ce la complejidad del modelo espacial minimizando la cantidad de información de entrada del
modelo.

Los modelos físicos, por otro lado, caracterizan el entorno en base a la propagación de
ondas electromagnéticas mediante la descripción de la propagación multicamino doblemente
direccional [154] configurada entre el arreglo de antenas transmisor y el arreglo de antenas
receptor. El término direccional indica que la descripción del canal incluye un modelo de la
distribución angular de energía en las antenas y el término doblemente indica que la descripción
angular corresponde a ambos extremos del enlace simultáneamente [155]. Además de esto,
los modelos basados en propagación resultan independiente del sistema de comunicaciones
aplicado. Aparte de esta frecuente clasificación, otros enfoques pueden ser vistos como entre
medio de los modelos analíticos y físicos, por ejemplo, el modelo virtual de canal presentado
en [153], o la perspectiva de eigen-estructura espacial propuesta por Weichselberger [152].

Los modelos MIMO físicos pueden considerarse como determinísticos ya sea basados en
mediciones de canal como basados en información de los dispersores, lo que significa que ellos
pueden resultar de los datos obtenidos a través de una campaña de medición, o a través de la
postulación de un modelo dispersivo que aproxime las características esenciales de propagación.
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Dentro de los modelos físicos también, Almers, et al [156] incorpora a los modelos con
base estocástica. Contribuciones importantes dignos de mención son los modelos de un solo
anillo y dos anillos, el modelo de distribución angular de Von Mises, el modelo de dispersión
distribuida, el modelo MIMO extendido de Saleh-Valenzuela, la extensión MIMO SMC COST
259 y el modelo de dispersión electromagnética. Además, como lo ha sido el caso de los muchos
modelos descritos anteriormente, los modelos de canal MIMO pueden ser de banda angosta o
de banda ancha, es decir, suponiendo que las condiciones de respuesta en frecuencia constante
o selectivos en frecuencia.

Los modelos basados en rayos son considerados de índole física también, son bien cono-
cidos por incluir los efectos de la reflexión, difracción y refracción, varias herramientas de
simulación fueron estudiadas y desarrolladas para escenarios al aire libre y escenarios de inte-
riores, por ejemplo [157–159]. Estos algoritmos de predicción determinística requieren entradas
con datos específicos del sitio, tales como la ubicación y características dieléctricas de las cons-
trucciones o bases de datos morfológicas de interiores, dibujos de arquitectura o información
basada en procesamiento de datos geográficos.

A partir de la gran cantidad de modelos de canal MIMO disponible en esa época, varias
organizaciones definieron modelos de canal MIMO de referencia con el fin de establecer con-
diciones de canal reproducibles y así poder comparar algoritmos y sistemas. Para los modelos
analíticos esto significaba especificar un conjunto de parámetros representativos para los esce-
narios objetivos. Con los modelos físicos, significaba especificar: modelo de canal, escenario de
referencia y valores de los parámetros para estos escenarios. Algunos de los modelos que puede
mencionarse fueron propuestos dentro de 3GPP, IST-WINNER, COST 259, COST 273 y IEEE
802.11n,ac.

4.2.0.1. Consideraciones generales

Antes de adquirir una visión general de la justificación de los principales modelos de canal
MIMO, es importante aclarar las consideraciones generales y fundamentos que subyace en la
mayoría de los modelos de canal.

La mayoría de los modelos presentes en la literatura utilizan envolventes complejas (de
paso bajo equivalente) para representar las señales. En el caso de señales de banda angosta,
un pequeño retardo de tiempo implica un significativo desplazamiento de la fase portadora, sin
ningún retraso sobre la envolvente. Contrariamente, al considerar una respuesta de canal de
banda ancha, los retardos de envolvente ya no pueden ser ignorados.

En cuanto a las dimensiones espaciales involucrada en el modelo, la mayoría de los modelos
no sólo tienen en cuenta que las ondas electromagnéticas viajan en un plano, por lo general el
horizontal, sino que considera que los dispersores están distribuidos en el mismo plano que el
de la propagación.

Los ejemplos de excepciones a esto, son algunos modelos de ray-tracing. Este tipo de apro-
ximación se deriva del hecho de que la diferencia entre BS y alturas de antena de un móvil es
generalmente muy pequeña en comparación con la distancia entre ambas antenas en escenarios
celulares macro, mientras que en escenarios celulares micro las antenas de la BS y el móvil se
consideran razonablemente coplanares. En consecuencia, cualquier arreglo de antenas añadido
al modelo se considera que pertenece al mismo plano de propagación. Aunque esta aproxima-
ción se usa comúnmente, los mismos modelos pueden ser comparados con mediciones en las
que la altura de la antena de la BS es considerablemente mayor que la del móvil, así como puede
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ser utilizado para modelar escenarios celulares con una configuración macro.
También, como base fundamental, la mayoría de los modelos asumen que las fuentes señal

son puntuales y adimensionales, representando de esta manera a las antenas o dispersores. En
realidad las fuentes puntuales generan una propagación del tipo esférica, pero se considera que
cualquier antena receptora se encuentra muy alejada de cualquier fuente, de manera que los
frentes de ondas que arriban a ella se consideran planos.

En cuanto a la polarización, la mayoría de los modelos hasta el 2007 no lo tenían en cuenta
considerando que la fuente puede emitir en cualquier posición, y que los mecanismos de difrac-
ción, dispersión y reflexión lo afectaran de cualquier forma. Es decir que al campo eléctrico se
lo modela como un complejo escalar, con operaciones escalares. Del mismo modo, los efectos
de la difracción, dispersión múltiple y difusa no están incluidos, suponiendo que éstas no contri-
buyen con niveles de potencia lo suficientemente relevantes para ser incluidos en los modelos.
En modelos más actuales ya se incluye la polarización, dado que es una fuente de ganancia por
diversidad. También es una manera de lograr más canales en paralelo sin aumentar las dimen-
siones del arreglo, especialmente en los móviles. La inclusión del comportamiento del canal
con polarización viene de la mano con la inclusión de la elevación en los modelos de canal, a
partir de reportes de medición que sugieren que hay una cuota de aumento de capacidad del
enlace de 30 % por tener en cuenta la elevación.

La inclusión de propiedades específicas de las antena, o considerarlas isotrópicas, implica
hacer una distinción entre las respuestas del radio canal y del canal de propagación, dado que
el radio canal, o canal simplemente, incluye los efectos de las antenas. Visualizar el canal de
propagación como el medio físico entre el transmisor y el receptor, pero sin incluir las antenas
o considerándolas isotrópicas, es lo mismo que considerar a que los elementos de antena trans-
miten o capturan la intensidad de campo de manera perfecta, sin ninguna distorsión lineal en
la banda de interés, con plena eficiencia, y sin acoplamiento mutuo entre elementos de antena.
Además, se observa que todos los sistemas involucrados, en general, presentan una respuesta
lineal.

Por último, en todos los modelos, el medio de propagación se considera que es homogéneo.
Se considera al medio como no dispersivo en cada trayecto, por lo que la definición de un
conjunto de vector de direcciones, firma espacial y respuesta al impulso es posible. Es decir
que, entre todos los posibles caminos, la señal se desplazará por aquellos por donde lo haga
con la misma velocidad. De todos modos, teniendo en cuenta las trayectorias en un contexto
múltiple, la propagación todavía será dispersiva en tiempo y frecuencia.

4.3. Principales Modelos de Canal inalámbrico MIMO
En esta sección se describe brevemente los principales modelos de canal MIMO inalámbrico

orientados a escenarios donde uno de los extremos del enlace es fijo con respecto a la ubicación
de los dispersores y el otro extremo es móvil.

4.3.1. Analíticos
Los modelos analíticos se caracterizan por especificar la matriz de canal MIMO directamen-

te. La información de la matriz de canal surge de dos corrientes principalmente, una teórica y
otra derivada de mediciones. Entre las primeras se puede mencionar al clásico Gaussiano IID,
al modelo de obstáculos finitos y la representación virtual de canal. Entre los segundos se puede
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mencionar a IST-METRA, el clásico Kroneker y Weichselberger. La mayoría de estos modelos
capturan los efectos del mecanismo de propagación a través de los coeficientes de correlación
asociados, para luego derivar a partir de ellos las ganancias de la matriz de canal. A continuación
se describen brevemente los modelos más importantes de la literatura.

4.3.2. Modelos i.i.d. Rayleigh/Rician
Este es uno de los modelos más utilizados, se basa en la consideración de que la envolvente

del canal configurado entre cada combinación de antenas transmisoras y receptoras tiene distri-
bución Rayleigh y son independientes, (i.i.d). Sin embargo, este tipo de canal puede desviarse
de los canales realistas en varias cuestiones a saber, los distintos canales dejan de ser indepen-
dientes, esto resulta por causa de una dispersión angular insuficiente o un arreglo de antenas
pequeño. Los distintos canales dejan de ser idénticamente distribuidos, esto puede deberse a la
utilización de múltiples polarizaciones en el arreglo de antenas crea variaciones de ganancia en-
tre los distintos canales configurados. Los distintos canales ya no tienen distribución Rayleigh,
esto puede ser causa de contribuciones coherentes de canal que inducen al mismo a una distribu-
ción tipo Rician. La distribución Rician resulta apropiada en escenarios celulares móviles donde
existe una fuerte componente de señal coherente que puede no experimentar desvanecimiento
temporal alguno, por ejemplo en escenarios con línea de vista o contribuciones especulares. La
matriz de canal correspondiente a las componentes coherentes, HLOS se modela con elementos
complejos de fase fija y cuyos valores dependen fuertemente del tipo de arreglo de antena confi-
gurado y su orientación con respecto al frente de onda. Esta matriz de contribuciones coherentes
se puede combinar con la matriz de contribuciones no coherentes, HNLOS , a través del factor
de Rician [160], K, i.e.

H =

√
K

1 +K
HLOS +

√
1

1 +K
HNLOS (4.29)

donde, K, modela la distribución de potencia de señal entre las componentes coherentes y no
coherentes.

4.3.3. Modelo Kronecker
El modelo de Kronecker es un modelo de canal MIMO basado en la especificación de la

matriz de co-varianza del canal. Este modelo captura el esfuerzo de la comunidad científica por
encontrar una descripción del parecido estocástico que presentaba las señales que viajaban del
arreglo de antena transmisor al arreglo de antena receptor [161–163].

El modelo se basa en que la matriz de correlación del canal MIMO es separable [163], i.e.

RH = E{vec(H) vec(H)H} =
1

Tr(RR)
RT ⊗ RR, (4.30)

donde RR = E{HHH} es la matriz de correlaciones en recepción. RT = E{HHH} representa
la correlación en transmisión y ⊗ denota el producto Kronecker entre dos matrices. Se puede
mostrar que la matriz de canal puede expresarse como

H =
1√

Tr(RR)
R1/2

R HwR1/2
T , (4.31)

Pag. 150 Horacio A. Mendoza



Capítulo 4. Modelos de canal MIMO

donde Hw es una matriz de dimensiónMr×Mt cuyos elementos son realizaciones de un proceso
Gaussiano iid (zero-mean circularly symmetric complex Gaussian process - ZMCSCG).

La consideración de que la matriz de correlación sea separable significa que este modelo
no puede capturar acoplamiento entre las direcciones de salida y las direcciones de arribo de
las señales. A pesar de esta limitación, algunos autores reportaron mediciones que soportan
este tipo de modelos [164] y en ciertos escenarios con gran cantidad de dispersores, es posible
utilizarlos como un modelo de evaluación con métrica de capacidad pesimista [165].

4.3.4. Modelo de Representación Virtual del Canal
En lugar de asumir que las estructuras espaciales a ambos extremos del enlace pueden ser

separables, Sayeed [153] propuso modelar de manera conjunta el comportamiento espacial tanto
en transmisión como en recepción. Para esto, dividió artificialmente el rango angular, tanto
en transmisión como en recepción en Mt y Mr intervalos discretos respectivamente. Como
resultado, el entorno de propagación espacial angular resultó particionado en Mt ×Mr bins de
AoD-AoA virtuales. Además, la potencia de cada uno de estos bins es especificada de antemano
y los coeficientes de desvanecimiento asociado a cada bins es considerado independiente. El
modelo de canal propuesto se puede escribir de esta manera

RH = AR

(
Ω

1/2
virt �Hw

)
AT
T , (4.32)

donde AR y AT son matrices constituidas por los vectores de direccionamiento en la dirección
de los bins angulares. Debido a que las direcciones virtuales son predefinidas, la consideración
de que los bins son no-correlacionados no resulta del todo adecuada, por un lado el patrón
angular que definen los vectores de direccionamiento muestran lóbulos laterales con valores
significativos en la frontera con los otros bins. Además los dispersores que existen en la frontera
de los bins generan aportes de energía a ambos lados. Estos dos asuntos resultan en valores de
coeficientes de desvanecimiento, en general, correlacionados.

4.3.5. Modelo Weichselberger
Este modelo relaja la consideración de que la matriz de correlaciones de canal, RH, sea se-

parable. Weichselberger [152] propuso que la matriz de correlación de cada extremo del enlace
compartan las mismos autovectores.

La matriz de correlación en recepción (transmisión) puede expresarse como

RR =
Mt∑
m=1

RR,m,m, (4.33)

donde RR,m,m = E{hmhHm} y hm representa el m-ésimo vector columna de la matriz de canal
MIMO, H. Cada término de la (4.33) puede expresarse a través de una descomposición en
autovalores y autovectores de la siguiente manera

RR,m,m = UR,m,mΛR,m,mUH
R,m,m, m = 1, ...,Mt (4.34)

donde UR,m,m es una matriz unitaria que contiene los autovectores y ΛR,m,m es una matriz
diagonal que contiene los autovalores de la matriz descompuesta, RR,m,m. Es conocido que
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el conjunto de autovalores de una descomposición forman una base de un espacio vectorial.
La interpretación física asociada a esta base es que ésta refleja la estructura espacial de los
dispersores que son relevantes para el arreglo de antena en el otro extremo del enlace. Es aquí
donde Weichselberger observa que, la estructura espacial de dispersores es capturada en cada
término de la (4.33) y propone que esta estructura podría ser compartida por todos los modos
espaciales, i.e

RR = UR

(
Mt∑
m=1

ΛR,m,m

)
UH
R , (4.35)

definiendo
∑Mt

m=1 ΛR,m,m = ΛR, las matrices de correlación, tanto en transmisión como en
recepción, se puede escribier de la siguiente forma.

RR = URΛRUH
R , (4.36)

RT = UTΛTUH
T , (4.37)

donde UR y UT son matrices unitarias. ΛR y ΛT son matrices diagonales. En base a esta consi-
deración, la matriz de canal MIMO puede expresarse como

H = UR(Ω1/2 �Hw)UH
T , (4.38)

donde Ω es la matriz de acoplamiento que determina la distribución de potencia entre los mo-
dos (eigenmodes) de transmisión y recepción y � denota el producto Shur-Hamdamar entre
matrices. La estructura de la matriz de acoplamiento tiene influencia en la capacidad como así
también en la diversidad que experimentan los canales multiplexados [166]. Es interesante des-
tacar que en este modelo el modelo de Kronecker resulta en un caso especial del mismo cuando
rank(Ω) = 1.

4.4. Modelos con base de Propagación Física
Los modelos de canal físicos reproducen fielmente las propiedades del entorno de propaga-

ción. Sin embargo, presentan un problema adicional a la hora de encontrar la matriz de canal
asociado al entorno de propagación, puesto que no ofrece una expresión analítica de éste. Aún
así es importante y necesario no perder de vista como impactan los mecanismos de propagación
del entorno en la matriz de canal MIMO. A continuación se detallan los modelos MIMO con
base física disponibles en la literatura.

4.4.1. Determinísticos
Los modelos MIMO determinísticos (basados en rayos, mediciones, etc) presentan un buen

grado de concordancia con los datos existentes de propagación. Además, son excelentes mo-
delos para reproducir datos relacionados a un sitio en particular. Sin embargo, esto también es
su mayor defecto dado que son realmente representativos del entorno general subyacente. Es-
te tipo de modelos requiere de gran cantidad de datos relevados para caracterizar el entorno y
los parámetros del mismo no se pueden cambiar con facilidad. Con respecto a la simulación
de entornos en base a este modelo, hay que destacar que el aspecto que resulta prohibitivo es
la disponibilidad de las bases de datos relacionadas al entorno que se requiere simular y no la
intensidad computacional asociada.
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El método de ray-tracing, considera que cada frente de onda se comporta como rayos (na-
rrow beam), para que esta suposición de comportamiento sea válida la longitud de onda de la
señal que se propaga debe ser pequeña frente al tamaño de los obstáculos con los que interactúa.
Esta suposición permite describir los mecanismos de propagación electromagnéticos mediante
una extensión de los mecanismos ópticos. La señal recibida entonces contendrá una combina-
ción de la componente de señal directa y aportes de reflexiones especulares y difracciones a
través de obstáculos. Los componentes de propagación que soporta este tipo de modelado de-
terminístico son: la componente directa (line-of-sight), la componente transmitida a través de
obstáculos, componentes con simple y múltiple reflexiones y contribuciones de difracción. Ca-
be aclarar que las componente difusas o dispersadas no son bien representadas en este tipo de
modelo dado que este efecto se produce cuando la longitud de onda es mayor al tamaño del
obstáculo, por lo tanto es despreciado.

4.4.2. Estocástico

Este tipo de modelo describe el canal mediante la definición de distribuciones de proba-
bilidad multidimensionales de los parámetros deseados. Los parámetros de estos modelos son
derivados a partir de extensas mediciones que son llevadas a cabo en distintos escenarios que
comparten algún tipo de estructura particular, resultan representativas de ellas. Las simulacio-
nes con este tipo de modelado resultan rápidas gracias a la estructura de simulación por líneas
de retardos (tapped delay line) que estaba disponibles desde los modelos SISO, algo que llevó
a que sea muy popular. El mayor defecto se presenta en la caracterización de grandes áreas,
donde resulta difícil su parametrización. Dos de los modelos más importantes en la literatura
son el modelo extendido de Saleh-Valenzuelay el de Zwick.

Saleh y Valenzuela [131] propusieron un modelo de canal de banda ancha para describir la
propagación de señal en entornos de interiores. Este modelo refleja la característica, encon-
trada empíricamente, que las componentes multitrayecto arriban en grupos, sugiriendo la idea
de grupos de dispersores que comparten características espaciales similares. La propuesta de
Saleh-Valenzuela era modelar este comportamiento mediante un proceso doblemente exponen-
cial. Una exponencial controla el perfil de potencia global de todos los grupos de dispersores.
Las amplitudes de los componentes multicamino dentro de cada grupo de usuarios son contro-
ladas por otra exponencial con decaimiento más pronunciado.

En el trabajo de Spencer et al, [167], en base a un sistema de medición SIMO, se observó
que la característica de arribo en grupo también se presentaba en el dominio angular. En el mis-
mo trabajo, Spencer, extiende el modelo de Saleh-Valenzuela incorporando el comportamiento
en el dominio angular considerándolo estadísticamente independiente de la respuesta temporal
y de la respuesta entre distintos grupos de dispersores. Posteriormente, Wallace y Jensen, [168],
realizaron mediciones en base a sistemas MIMO donde el comportamiento de arribo en grupos
se encontró en ambos extremos del enlace simultáneamente. En el mismo trabajo se propone
un modelo para describir el comportamiento del canal, basado en la separabilidad de la matriz
de correlación del canal. Al considerar las DoA y (Direction of Departure - DoD) estadística-
mente idénticas e independientes entre ellas, es posible caracterizar los grupos espaciales de
dispersores en base a un valor medio angular correspondiente al grupo de dispersores y su co-
rrespondiente dispersión angular. El perfil de potencia angular se encuentra experimentalmente
que sigue una distribución Laplaciana.

En el trabajo de Zwick [169], se argumenta que en entornos de interiores, el comportamien-
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to de agrupamiento y el desvanecimiento de canal no ocurren cuando se muestrea el canal con
una tasa suficientemente alta. Así en este modelo, las componentes multitrayecto son genera-
das estadísticamente independientes y sin desvanecimiento en la amplitud. Los cambios de fase
asociados a cada componente son tenidos en cuenta mediante consideraciones geométricas en-
tre el Tx y Rx y el movimiento relativo de los dispersores. La geometría del escenario es quien
determina la existencia de componentes específicos multitrayecto, quienes presentan un com-
portamiento intermitente a medida que la CIR del canal evoluciona temporalmente. Para las
componentes NLOS, estos efectos son modelados a través de un proceso de Poisson generali-
zado (Marked Point Poisson Process). Los componentes LOS, si son incluidos, son sumados en
una etapa aparte. Esta metodología de modelado permite utilizar el procedimiento para todos
los entornos de interiores.

4.4.3. Geométrico-Estocástico
El enfoque de modelado de canal híbrido, geométrico-estocástico combina las mejores ca-

racterísticas de los modelos determinísticos y estocástico. Esta combinación reproduce muy
bien la evolución de las características dinámicas espaciales y temporales del canal, especial-
mente cuando el usuario o los obstáculos están en movimiento. En general las entradas del
modelo son parámetros geométricos y la cantidad de los mismos se mantiene reducida gracias
a alguna suposición geométrica del entorno de propagación y la superposición de información
del tipo estocástica.

4.4.3.1. Modelo de anillo de dispersores One-Ring.

El modelo de anillo de dispersores es un modelo geométrico-estocástico propuesto por Shiu
et al [162] a finales de los 90 en un contexto MIMO. Representa un canal con desvanecimiento
Rayleigh, NLOS, donde la principal contribución a la señal recibida proviene del simple rebote
del frente de onda en dispersores dispuestos de manera uniforme alrededor del receptor, for-
mando un anillo. El radio del anillo es determinado por el parámetro de dispersión de retardo,
que es obtenible mediante mediciones de canal. Este modelo de banda angosta y 2D fue pesado
para escenarios donde un extremo del enlace está fijo espacialmente y el otro extremo puede ex-
hibir movilidad (F2M). Se corresponde con macro-celdas celulares, donde la estación base BS
se encuentra elevada y libre de dispersores a su alrededor. En la Fig. 4.1 se ilustra la geometría
de este modelo. Posteriormente en Abdí et al extendió este modelo incorporando la componente
LOS, efecto Doppler y, observando que reportes de mediciones de ángulo de arribos sugerían
que tenían un comportamiento no uniforme, incorporó dispersores distribuidos de manera no
uniforme. La distribución adoptada para los AoA resultó la Von Mises y la dispersión angular
de salida para un escenario celular macro-celda se consideró pequeño en la estación base, lo
que permitió simplificar resultados de correlación espacio-temporal.

4.4.3.2. Modelo de dos anillos de dispersores Two-Ring.

El Modelo de dos anillos de dispersores, Two-Ring se ajusta bien a escenarios de interiores
(indoor) donde tanto el transmisor como el receptor se ubican a alturas similares. En la Fig 4.2
se ilustra la geometría de este modelo.

El mayor problema con este modelo es que la envolvente de los coeficientes del canal siguen
una distribución doblemente-Rayleigh. Consecuentemente la matriz de correlación no describe
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Figura 4.1: Geometría en el modelo de anillo de dispersores. Se considera que,D >> ρ, en este
sentido, el arreglo de antena transmisor está ampliado para claridad.

Figura 4.2: Geometría del modelo de dos anillo de dispersores. Se considera que, D >>
(ρ1, ρ2), en este sentido, el arreglo de antena transmisor está ampliado para claridad.

completamente el canal MIMO [155].

4.4.3.3. Modelos combinados de anillos-elípticos.

El objetivo de este modelo de anillos-elípticos combinados es modelar un comportamiento
de canal MIMO en base al conocimiento de un perfil de potencia-retardo SISO y la dispersión
angular en el terminal de usuario a un rango específico. Este modelo de dos dimensiones fue
propuesto por Oestges [170] en el 2003 y fué pensado para escenarios macro-celdas con com-
ponente LOS. Los distintos coeficientes del perfil de retardo-potencia son asociados a cada una
de las elipses que representan las contribuciones efectivas de dispersores que arriban al recep-
tor con un mismo retardo. Los parámetros geométricos de las elipses junto con la cantidad de
dispersores son inferidos de la información de entrada del modelo. En base a una distribución
uniforme de dispersores en las elipses, el modelo presenta la misma dispersión angular en am-
bos extremos del enlace. Sin embargo, varias distribuciones espaciales de dispersores pueden
ajustarse al mismo perfil de retardo-potencia. A partir de esto, la diferencia relativa de altura
entre la estación base y el terminal móvil genera una marcada diferencia de dispersión angular
en el transmisor y el receptor. A medida que dicha diferencia se incrementa el terminal móvil
experimenta una dispersión angular mayor que la estación base. Para tener en cuenta este efec-
to, se introducen en el modelo un anillo alrededor de cada extremo del enlace. Alrededor de la
estación base el anillo es de exclusión y alrededor del terminal móvil el anillo es de dispersores.
La cantidad de dispersores en el anillo alrededor del terminal móvil es un subconjunto de los
asignados a la primer elipse con el objetivo de mantener el perfil de potencia. En base a esto,
el autor define una relación de potencia entre la asignada a la primer elipse y al anillo de tal
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Figura 4.3: Geometría del modelo combinado de dispersores ubicados en anillos y elipses para
3 elipses y un anillo de dispersores locales.

manera que una relación nula corresponde a un escenario altamente directivo y una relación
unitaria corresponde a un entorno con una gran riqueza dispersiva.

4.4.3.4. Modelos Elípticos y Circulares.

Otros enfoques de modelado involucran regiones de distribución espacial. En la literatura
existen dos grandes abordajes, el Modelo elíptico y el Modelo circular. Ambos tienen varias
consideraciones comunes, propagación bidimensional, elementos dispersores de reflexión om-
nidireccional y solo se considera un solo rebote del frente de onda. Los dispersores se ubican
aleatoriamente en la región de acuerdo con una distribución espacial uniforme continua. De esta
forma, se puede obtener funciones de distribución conjunta y marginales de tiempos de arribo,
(Time-of-Arrival - ToA), y ángulos de arribo, AoA. Cabe destacar que estos modelos fueron de
gran importancia en su momento dada la propiedad de brindar las distribuciones de de AoA y
ToA, información importante para el diseño y desarrollo de algoritmos de arreglo de antenas
con haz adaptativo [171].

En el modelo elíptico [172] los dispersores están uniformemente distribuidos dentro de la
elipse y existe solamente dentro de ella. Los focos de la misma coinciden con la ubicación de
los extremos del enlace, considerados a alturas similares. El modelo fue pensado para entor-
nos celulares micro-celda donde se considera que existe múltiples trayectos que se originan
entorno a la línea que une el transmisor con el receptor. El tamaño de la elipse está directamente
relacionado con la máxima dispersión de retardo rms que experimenta el receptor.

En modelo circular [173] es una extensión del modelo de anillo de dispersores donde los
dispersores ahora están ubicados dentro de una región circular de manera aleatoria. Fue pensa-
do para entornos de propagación macro-celdas y se caracteriza por tener una dispersión angular
asimétrica entre la estación base y el terminal móvil. Es interesante notar que este tipo de mode-
lo junto con el elíptico permite definir exponentes de atenuación de espacio libre de tal manera
que los dispersores con mayor retardo sufren una mayor atenuación, esto no resulta así en los
modelos de anillos [174].
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4.5. Modelos de Canal Estandarizados
4.5.0.5. COST

Los esfuerzos Europeos para las comunicaciones inalámbricas fueron canalizados a través
de las iniciativas COST (Cooperation in Science and Technology). En particular las iniciati-
vas COST 259 “Flexible personalized wireless communications” (1996–2000), COST 273 “To-
wards mobile broadband multimedia networks” (2001 - 2005) y COST 2100 “Pervasive Mobile
and Ambient Wireless Communications” (2006–2010) que tuvieron como objetivos desarrollar
modelos de canal con características de propagación doblemente directivas que resultaban apro-
piadas para la simulación de algoritmos de antenas inteligentes y sistemas MIMO.

El modelo COST 259 [175, 176] es un modelo físico direccional que fue establecido para
simulación de sistemas de comunicaciones con múltiples elementos de antenas en ambos extre-
mos del enlace. Modela la dispersión angular y de retardo en ambos extremos del enlace como
así también el impacto conjunto de los efectos, tanto de pequeña escala como de gran escala del
canal. Abarca múltiples escenarios macro-celda como microcelda e inclusive picoceldas. Los
enfoques de modelado de pequeña escala y gran escala son distintos y se abordan por separado
en distintas capas de abstracción.

En la capa más alta de se configuran los escenarios, agrupados por similitudes en los
entornos de propagación, i.e. escenarios urbanos, suburbanos, etc..

En la segunda capa se modelan efectos de gran escala no-estacionarios. Esto es, cambios
en las características de propagación a medida que el terminal móvil se desplaza (se con-
sideras grandes desplazamientos, 100λ o más). Los efectos de gran escala son modelados
a través de funciones de densidad de probabilidad que varían sus parámetros en función
de los escenarios considerados. Entre las características modeladas se puede mencionar
la aparición/desaparición de grupos de dispersores ubicados a gran distancia, ensombre-
cimiento, cambios en las dispersiones AoA y cambios en las dispersiones de retardo.

La capa más baja modela los efectos de pequeña escala causados por el entorno multitra-
yecto. Las estadísticas de esta capa son determinados por las estadísticas de los efectos
de gran escala.

El modelo, aunque de características generales, presenta dos restricciones importantes. Por un
lado, los dispersores son considerados estacionarios de tal manera que las variaciones tempo-
rales del canal son debidas exclusivamente al movimiento del terminal. En segundo lugar, las
atenuaciones por retardos son modeladas como variables aleatorias complejas Gaussianas, lo
que implica considerar una gran cantidad de componentes multitrayecto para un retardo parti-
cular; una condición que no es bien reflejada en algunos escenarios.

El modelo COST 273 [177] puede ser visto como la extensión doblemente direccional de
COST 259, donde se incluyó información de la dispersión angular conjunta entre transmisor
y receptor. En base a esto, los grupos de dispersores son implementados de tal manera que
incluyan diferentes mecanismos de dispersión en función de su ubicación espacial. Los meca-
nismos incluidos son, de interacción local mediante la ubicación de dispersores alrededor del
transmisor/receptor con una gran dispersión angular, de interacción simple mediante un grupo
de dispersores que sostienen una relación geométrica entre Tx/Rx y los de múltiple interacción
implementados mediante el concepto de grupo de dispersores gemelos. En la Fig.4.1 se ilustra
la estructura general de dispersores del modelo.
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Figura 4.1: Estructura general del modelo COST

Los grupos de dispersores de interacción local se ubican alrededor de cada extremo del
enlace, según el escenario en particular. Los grupos de dispersores de interacción simple son
ubicados de manera aleatoria en el plano, una vez ubicados permanecen fijos espacialmente.
Existe una región de visibilidad definida en el modelo que permite que estos grupos de disper-
sores se muestren activos o no. Los direcciones de arribo/salida y los retardos son calculados
por medio de relaciones geométricas. Los grupos de dispersores de múltiples interacciones son
modelados a través del concepto de grupos de dispersores gemelos twin-cluster. Cada grupo
físico de dispersores es dividido a su vez en dos grupos, uno correspondiente al transmisor y
otro correspondiente al receptor. La descripción de estos grupos de dispersores se realiza en
base a AoA, AoD y sus correspondientes dispersiones de manera idéntica. Estas descripciones
de dispersores son conectadas por medio de un retardo de enlace. De esta manera ángulos de
arribo y salida se mantienen relacionados estocásticamente, pero no existe relación geométrica
entre ellos (como en el caso de interacción simple).

La CIR es obtenida, luego, como la superposición de todos los trayectos correspondientes
a los grupos de dispersores activos determinados por la posición del MS. La amplitud de cada
trayecto es determinado de manera conjunta mediante su correspondiente atenuación de espacio
libre, los parámetros de gran escala (AoA, AoD, sus dispersiones y dispersiones de retardo)
asociados al grupo de dispersores al que pertenece y sus propios parámetros de pequeña escala.
La CIR puede luego ser combinada con información de dirección espacial de la antena para
formar la matriz de canal MIMO.

Los modelos COST tratan de combinar tres ideas en un mismo concepto, grupos de disper-
sores, región de visibilidad y variación temporal del canal. Los grupos de dispersores locales
junto con los de simple y doble interacción son ubicados de manera estocástica en el área de
simulación de tal manera que sigue una distribución media de Poisson. La región de visibilidad,
es un área circular de tamaño fijo que determina la visibilidad de un único grupo de dispersores.
Cuando un MS ingresa al área de visibilidad, el grupo de dispersores incrementa de manera
gradual su visibilidad. Esto es tenido en cuenta mediante una ganancia con un rango entre 0 y
1. Si el MS está ubicado en un área con múltiples regiones de visibilidad solapadas, todas ellas
son tenidas en cuenta. Esto permite alguna flexibilidad de modelado cuando los extremos del

Pag. 158 Horacio A. Mendoza



Capítulo 4. Modelos de canal MIMO

enlace tienen movimiento permitiendo una transición suave al activar o desactivar los grupos
de dispersores correspondientes con sus regiones de visibilidad. Sin embargo, esto implica que
la cantidad de grupos de dispersores presente en el modelo es grande, aunque sólo un subcon-
junto de ellos, variante en el tiempo, esté activo. La variación temporal en este modelo se logra
mediante el movimiento de los extremos del enlace (o alguno de ellos) a lo largo de una ruta,
esto es así debido a que los grupos de dispersores de interacción simple junto con su región de
visibilidad se consideran fijos en el espacio.

El modelo COST 2100 [178], extiende el modelo COST 273 para cubrir nuevas técnicas
aplicadas a escenarios celulares multiusuario y de comunicación cooperativa. Conserva su es-
tructura de modelado de canal e introduce algunas mejoras. La descripción espacial de los gru-
pos de dispersores ahora incluye dispersión en elevación mediante la definición de un elipsoide
espacial. Los semiejes del elipsoide se corresponden con el retardo del grupo de dispersores, el
ángulo azimuthal y la dispersión en elevación.

COST2100 incluye el comportamiento de la polarización del canal a nivel de grupo de
dispersores. Cada grupo de dispersores consta de cuatro componentes de polarización, vertical
a vertical (VV), horizontal a horizontal (HH), vertical a horizontal (VH) y horizontal a vertical
(HV). Las componentes de polarización pueden ser proyectadas apropiadamente de acuerdo
al arreglo de antenas MIMO para formar canales multipolarizados. Las relaciones de potencia
entre las cuatro componentes de polarización está caracterizada por una matriz de polarización.
Estas relaciones de potencia siguen una distribución lognormal con valor medio y desviación
estándar generadas de manera individual para cada componente. Cada componente, además,
tiene asignada fase uniforme.

Hasta ahora los modelos consideraban la interacción con los dispersores como especular.
Esta simplificación considera que la interacción entre un dispersor y un frente de onda electro-
magnético produce como resultado un solo trayecto. En realidad, los mecanismos de dispersión
son mas complejos y no pueden ser descritos totalmente mediante unas pocas componentes es-
peculares con sus correspondientes relaciones geométricas. Las componentes difusas del canal
constituyen una componente importante con efectos notorios en los dominios angulares y de
retardo. De aquí que unas pocas componentes especulares no resultan suficientes como para
capturar este efecto. COST2100 incluye este efecto mediante la superposición de una gran can-
tidad de componentes especulares con amplitudes, ángulos y retardos modificados, conocidos
como "multitrayectos densos" (Dense Multipath Components).

Para soportar entornos cooperativos y multiusuarios, COST2100 incorporó características
multienlace. Estas características se refieren al comportamiento del canal en enlaces concu-
rrentes entre múltiples BS y múltiples MS todas ellas separadas espacialmente. Mediciones de
canal mostraron que diferentes enlaces pueden estar correlacionados aún estando alejados espa-
cialmente. Para tener en cuenta esto y de manera compatible con la estructura de modelado, se
define grupos de usuarios comunes a ambos enlaces. El concepto de grupo de usuarios comunes,
common cluster permite conectar la región de visibilidad para que varias BS puedan ver el mis-
mo grupo de dispersores y de esta manera tener en cuenta este aspecto. En el año 2010, el código
fuente para matlab del modelo COST2100 estaba libre para descarga en ftp.cost2100.org.

4.5.0.6. IST-METRA/IMETRA

El proyecto METRA (Project-Multi-Element Transmit and Receive Antennas) fue un desa-
rrollo industrial, científico y técnico que se llevó a cabo entre Enero del 2000 y Junio del 2001
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por entidades como: Universitat Politècnica de Catalunya, the Center for Personkommunika-
tion of Aalborg University, Nokia Networks, Nokia Mobile Phones, y Vodafone Group Research
and Development.

El principal objetivo del proyecto fue la evaluación de desempeño de terminales multiantena
en combinación con el despliegue de antenas adaptativas en la estación base en el contexto de
sistemas de comunicaciones UMTS. Para este proyecto se desarrollo un equipo de medición
de canal (channel sounder) para proveer mediciones multiantena realistas. En base a estas me-
diciones, se desarrolló un modelo de canal estocástico y validado apropiadamente. El modelo
desarrollado también fue evaluado con el objetivo de determinar su correspondiente capacidad.
Luego, se determinó el desempeño de los enlaces en base a diferentes esquemas de configura-
ción y procesamiento para ambos modos de transmisión especificados en UTRA FDD y TDD.
Este desempeño se determinó en base a simulaciones sistémicas que ilustraron los beneficios
que ofrece la configuración MIMO a los operadores de redes.

En el proyecto también se estudio la relación de implementación vs desempeño de las es-
taciones bases y los dispositivos terminales, aspecto de gran interés para la industria de manu-
factura y los operadores de red. Finalmente y a partir de los resultados obtenidos, se realizaron
aportes a los estándares pertinentes de los 3GPP working groups (ej. Características y desem-
peño de modulaciones adaptativas).

El modelo MIMO METRA es un modelo estocástico de dos fases que no depende de una
descripción geométrica del entorno bajo estudio. La información de la correlación espacial co-
lapsa en un par de matrices, una para cada extremo del enlace. Los elementos que componen
estas matrices son coeficientes de correlación entre elementos de antenas correspondientes a
cada extremo del enlace. Estas matrices se combinan mediante un producto Kronecker para
generar la matriz de correlación del canal. A partir de esta matriz de correlación del canal, la
generación de los taps del canal que alimenta a un filtro FIR (tapped delay line) que modela la
respuesta del mismo, se logra por medio de una matriz coloreada. Esta ultima obtenida de la
factorizacion de Cholesky de la matriz de correlación de canal, en la Fig 4.2 se puede apreciar
el flujo de generación. La relación entre los valores de la matriz de correlación de canal y el en-
torno a simular, se logra con la elección de las distribuciones angulares de arribo y salida (AoA,
AoD). La dinámica temporal del modelo es gobernada a través de la elección de la máxima
frecuencia Doppler y su densidad espectral de potencia (PSD)

El proyecto I-METRA ( Inteligent Multi-Element Transmit and Receive Antennas) es la
evolución del proyecto original METRA con el objetivo de incorporar análisis, simulación y
desarrollo de tecnología de sistemas MIMO adaptativos en transmisión. El mayor énfasis fue
en la incorporación de capacidades reconfigurables en la red, incluyendo la estación base y los
terminales móviles con el objetivo de permitir que se auto-ajusten automáticamente al trafico de
usuario según las condiciones de canal. La extensión del proyecto original sirvió para investigar
la aplicación potencial de esa tecnología en sistemas futuros (beyond 3G):

4.5.0.6.1. Principales características

Cuantificación de la mejora de desempeño provista por la tecnología adaptativa de MIMO
en términos de incremento de data rates y eficiencia espectral.

Evaluación de la habilidad del sistema para ajustarse automáticamente a diferentes reque-
rimientos de escenario, usuario o condición de canal.
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Figura 4.2: Generación de taps en el modelo METRA.

Impacto de las técnicas propuestas en términos de complejidad de arquitectura de hard-
ware y software de la estación base y los terminales móviles.

Compatibilidad de las técnicas propuestas con las especificaciones 3Gpp de ese momento
, como así también la factibilidad de incorporarlas en las posteriores versiones del están-
dar.

Impacto de la configuración MIMO en el terminal móvil y la estación base. Como así
también en el desempeño de aquellas tecnologías de transmisión consideradas esenciales
en el sistema beyond 3G (HSDPA and HSUPA).

Una de las mayores fortalezas de este modelo estocástico de canal MIMO es que el conjunto
de parámetros de entrada que necesita es pequeño. Específicamente,

Ganancias de potencia de la matriz de correlación de canal.

2 matrices de correlación, que describan las propiedades de correlación a ambos extremos
del enlace (Modelo Kronecker).

La densidad espectral de potencia asociada a esos canales.

Estos parámetros pueden hallarse a partir de mediciones o datos publicados. Sin embargo, en
ciertos escenarios el modelo no es capaz de recrear las condiciones de entorno y otorgar los
valores de capacidad esperados [165]. Estos escenarios se dan en túneles o pasillos muy largos
y son conocidos como key-hole, en donde la matriz de canal resulta de rango reducido.

4.5.0.7. 3GPP/3GPP2 SCM Spatial Channel Model

El consorcio industrial que llevaba adelante la tercera generación de estándares de comu-
nicación móvil requería por aquel entonces la definición de un cuerpo de trabajo común (Es-
cenarios de referencias y consideraciones) sobre los cuales evaluar las tecnologías propues-
tas. El grupo que llevo adelante este trabajo fue el SCM Ad Hoc Group (AHG) in 3GPP and
3GPP2 [179]. Tenían como objetivo especificar los parámetros espaciales del modelo de canal y
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desarrollar un procedimiento para el modelado de canal que fuera común para ambas organiza-
ciones. Los modelos 3GPP/3GPP2 fueron desarrollados específicamente para la simulación de
redes de tercera generación con un ancho de banda de 5MHz en escenarios macro-celdas urba-
nos, macro-celdas suburbanas y microceldas urbanas [155]. Los modelos desarrollados tienen
dos partes, el modelo de calibración y el modelo de simulación.

El modelo de calibración es un abordaje simplificado (Cluster Delay Line) cuyo propósito
es verificar la validez de la simulación de implementaciones. Esto fue necesario para compa-
rar la implementación de un mismo algoritmo por diferentes compañías. La comparación del
desempeño de los algoritmos en los modelos de calibración de canal permitía evaluar fácilmente
si ambas implementaciones eran equivalentes. Este modelo de calibración podía implementarse
como un modelo físico (extensión espacial de la Recomendación ITU-R M.1225) o de manera
analítica.

El modelo de simulación, por otro lado, es un modelo genérico (misma estructura para todos
los entornos de propagación) que fue desarrollado específicamente para evaluación de desem-
peño. Distingue tres tipos de escenarios, urbano macro, suburbano macro y micro urbano. La
metodología de simulación de este modelo se realizó mediante secuencias de corridas de simu-
lación, considerando que cada de ellas se realizaba en un período corto de tiempo. El periodo de
tiempo debia ser lo suficientemente corto como para justificar que los parámetros de gran escala
como la dispersión angular, AoA, AoD, la dispersion de retardo y el ensombrecimiento de la
señal (shadowing) se mantuvieran constantes. Esta manera de simular los canales es conocido
en la literatura como concepto drop-base simulation [156].

Los parámetros geométricos del entorno deben ser especificados y básicamente limitan la
distancia entre los extremos del enlace y la orientación de la antennas de la estación base.
Las pérdidas de propagación de gran escala son calculadas en base a a los modelos de COST
231 [124], modelo de Hata para macro-celdas y modelos Walfish-Ikegami para Microceldas.

Para todos los escenarios se considera la existencia de 6 grupos de dispersores (cluster) y
en cada uno 20 trayectos. Todos los grupos de dispersores tienen asignada la misma dispersión
angular y no presentan dispersión por retardo. Consecuentemente, todos los dispersores, dentro
de un grupo, son ubicados determinísticamente alrededor del dispersor central para obtener la
dispersión angular especificada. Además, todos los caminos son considerados independientes
y caracterizados de manera individual por sus propios parámetros. El modelo SCM, es un mo-
delo basado en rayos, que superpone efectos individuales en base a un perfil global de retardo-
potencia, un perfil global angular de potencia y la estructura de antena. El retardo medio de cada
cluster es elegido de tal manera que represente a la dispersión de retardo global del modelo. De
la misma manera, la posición central de cada grupo de dispersores es elegida de tal manera que
represente la dipersión angular global del canal en el Tx y el Rx, correctamente.

Otra característica de este modelo es que no define estructura para el arreglo de antenas que
puede desplegar la estación base o el terminal móvil, solo considera que los patrones de radia-
ción de cada elemento son omnidireccionales. Debido al patrón de radiación considerado, el
espectro angular de potencia recibido en el móvil puede ser Laplaciano o uniforme. El espectro
Doppler de potencia de cada camino no es definido explícitamente; es tácitamente determinado
por la dirección de la trayectoria. En cuanto a los efectos de gran escala no permite variacio-
nes continuas de gran escala del terminal móvil aunque si permite diferentes ubicaciones del
mismo dentro de la celda. Las señales de interferencia intensa son tratadas como parcialmente
correlacionadas, mientras que las débiles son tratadas como espacialmente independientes.

En resúmen, hasta aquí el modelo 3GPP SCM model se enfoca en el enlace entre la BS y
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la MS. Engloba todos los escenarios posibles en tres casos y tiene la misma estructura espacial
para todos los escenarios.

Recientemente (2013 - 2014) [180], el consorcio 3GPP llevó adelante un proyecto para
desarrollar un nuevo modelo de canal tomando como base la estructura de superposición de
efectos de múltiples grupos de dispersores y metodología de simulación por "drops".

Los entornos objetivos de este modelo son, escenarios Urbanos Macro (3D-UMa) y Urbanos
Micro (3D-UMi) con estaciones bases (nNBs) ubicadas en exteriores. Estos escenarios siguen
los mismos lineamientos que los definidos en la recomendación ITU-R M.1225. El rango de
frecuencias aplicable está ubicado entre 2 GHz y 6 GHz con anchos de banda de hasta 100
MHz. El tamaño de los arreglos de antennas definidos en el modelo se considera despreciable
frente a la distancia de correlación de los parámetros de gran escala, como, desvanecimiento
por ensombrecimiento, dispersión de retardo, dispersión angular y Factor de Rician.

Con respecto al modelado de antena, se ha considerado en la forma de patrones de radiación
3D sectorizados. En la estación base, en particualar, se considera que se puede desplegar uno
o más arreglos arreglos de antenas con distintas polarizaciones. Dentro de cada arreglo, múlti-
ples elementos de antena, por tipo de polarización, son dispuestos vertical y horizontalmente.
Además, los elementos de antenas pueden incorporar hasta 2 tipos de modelos de polarización,
con referencia a la distribución de potencia del frente de onda, constante y cruzado (slanted).
Polarización constante, la potencia del frente de onda se distribuye entre las direcciónes de po-
larización de manera independiente de la ubicación relativa del receptor (independiente de los
ángulos de azimuth y elevación del terminal móvil relativos a la dirección del haz principal del
arreglo transmisor). El segundo modelo de polarización, cruzado, la distribución de potencia
entre las direcciones de polarización cambia en función de la ubicación del receptor. La elec-
ción de que modelo usar en cada situación particular dependerá del tipo de patrón de radiación
de antena desplegado en la estación base que se quiera simular.

En este modelo se considera que el canal presenta mecanismos de desvanecimiento lento y
mecanismos de desvanecimiento rápido, de manera similar a SCM. La extensión a tres dimen-
siones, en la generación de paráemtros de gran escala, viene de la mano de incorporar distintos
tipos de probabilidades de atenuación para cada tipo de situación urbana que se presenta (Usua-
rios en el mismo edificio a distintas alturas por ejemplo).

Posteriormente, los parámetros de pequeña escala son generados de manera similar a SCM,
donde la novedad es la incorporación de la información de ángulos de arribo/salida en la di-
rección del zenith, (ZoA, ZoD, Zenith Angle of Arribal/Departure), junto con la información
de dispersión del mismo que tiene en cuenta los desplazamientos de valor medio por efecto
de las difracciones en la punta de los edificios, es decir resulta fuertemente dependiente de la
información que se provee en la generación de los parámetros de gran escala.

En resumen, la extensión a 3 dimensiones del modelo 3GPP, reutiliza la metodología de
SCM con la incorporación de la información en elevación. Esta información presenta una fuer-
te dependencia con la altura del terminal móvil y determina el comportamiento del espectro
angular en elevación.

4.5.0.8. IEEE 802.11n/ac

El modelo de canal IEEE 802.11n [181] fue desarrollado para entornos de interiores en la
banda de 2GHz y 5GHz con foco en MIMO y propagación inalámbrica de banda ancha.

En base a resultados de campañas de medición en las dos bandas mencionadas se desarrolla-
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ron modelos que representan varios escenarios, como pequeñas y grandes oficinas, residencias y
espacios abiertos, todos ellos con componentes LOS y NLOS. A partir de esto se especificaron
seis entornos (A-F), con dispersiones de retardo creciente y otros parámetros específicos a cada
escenario.

El modelo TGn 802.11 es un modelo físico que usa un enfoque estocástico-analítico. La res-
puesta directiva es descrita como una suma de grupos de dispersores. Cada uno de estos grupos
es representado por hasta 18 coeficientes de retardo (separados por al menos 10 nanosegundos)
donde a cada coeficiente le es asignado una DoA y un espectro angular Laplaciano truncado con
una dispersión angular entre 20 y 40 grados. El número de grupos de dispersores varía entre 2
y 6 asignados a cada escenario en base a los resultados empíricos. El modelo es implementado
mediante una estructura de linea de retardos de hasta 18 taps, perfil de potencia exponencial y
dispersión global de retardo variable entre 0 y 150 nanosegundos.

La parte central del modelo es que la matriz de canal MIMO, para cada tap, es generado
como una suma de dos matrices que representa la componente LOS y la componente NLOS.
La componente LOS es calculada en base a modelos de atenuación de espacio libre (apropia-
damente para cada banda) y la matriz de componente NLOS es calculada en base al enfoque
Kronecker. Las matrices de correlación en transmisión y recepción son calculadas en base al
espectro angular de potencia y la geometría del arreglo de antenas.

La evolución temporal del modelo está pensada para emular el movimiento de los disperso-
res. El espectro Doppler sigue una distribución Gaussiana (bell-shape) para bajas frecuencias
Doppler y picos de alta frecuencia Doppler (opcional) para emular el paso de vehículos a gran
velocidad.

Como característica adicional modela variaciones temporales causada por la luz de tubos
fluorescentes. Esto es tenido en cuenta modulando varios coeficientes (taps) de canal para re-
crear artificialmente una modulación en amplitud.

La extensión del modelo 802.11n, 802.11ac [182], incorpora varias características para su-
perar el Gbps de tasa de datos. Las dos más importantes son: la combinación de canales (channel
bounding), (contiguos o no contiguos) y la incorporación de técnicas MIMO multiusuario. Para
que estas características fueran operativas, se modificaron varias caracteristicas del modelo de
canal original. Sin embargo, la esencia es la misma se continua utilizando el modelo de corre-
lación Kronecker. Los principales cambios tienen que ver con el aumento de ancho de banda en
el que ahora opera en 40 MHz, 80 MHz y hasta 160 MHz. Para esto se definió un máximo de
10ns de separación entre taps del perfil de retardo potencia, y 2.5 ns para el caso de 160 MHz.

Se incorpora modelos de polarización para los elementos de antena con valores de aislación
de polarización de hasta 10 dB entre canales que representan transmisiones entre antenas con
polarización ortogonal. Y correlación nula para elementos de antenas polarizadas ortogonal-
mente.

Para tener en cuenta los multiples enlaces, se generan AoA y AoD como en el modelo TGn
y luego por cada usuario se aplica un offset angular uniforme de ±180o (aplicado a cada tap
LOS y a cada grupo de dispersores NLOS).

4.5.0.9. WINNER

El proyecto WINNER Wireless World Initiative New Radio I (2004-2005) buscaba definir
la siguiente etapa de evolución de las comunicaciones inalámbricas móviles Beyond-3G espe-
cificando un ancho de banda operativo de hasta 100 MHz por canal de radio, con preferencia
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en alguna porción del espectro entre 2GHz y 6GHz. Las investigaciones que llevaron a cabo
pretendían en determinar la factibilidad de utilización de ciertos parámetros de comunicación
como, la codificación, la máxima tasa de símbolos, la utilización de múltiples antenas en ambos
extremos del enlace, entre otros. Para determinar esto, los trabajos estarían basados en simu-
laciones y luego validadas por campañas de medición. Al momento de comenzar no existía
un modelo de canal apropiado (o consensuado) para evaluar los parámetros de los sistemas
de comunicación especificados. Por lo tanto, en ese momento, el desafío era crear un modelo
de canal con características balanceadas entre realismo de comportamiento y baja complejidad
computacional.

En su primera etapa el proyecto WINNER estuvo enfocado en actividades de modelado de
canal. Por necesidad de resultados inmediatos, se adoptado el modelo de 3GPP SCM para esce-
narios de exteriores, outdoor y el modelo IEEE 802.11 para escenarios de interiores. Debido a
las limitaciones de ancho de banda y rango de frecuencia, el modelo SCM tuvo que ser extendi-
do para alcanzar las especificaciones requeridas. La extensión del ancho de banda, a 100MHz,
se realizó mediante la introducción del concepto de la dispersión de retardo intra-grupo [183],
Intracluster delay spread. Además, se incluyó soporte para frecuencias en la banda de 5GHz
mediante la modificación de las atenuaciones de espacio libre correspondiente. También, se in-
trodujo la capacidad de describir la evolución temporal de los parámetros de pequeña escala
junto con la evolución temporal del efecto de ensombrecimiento (shadowing). Este modelo se
conoció como SCM-Extended (SCME) [184] y una versión reducida de este modelo fue adop-
tada en la estandarización de 3GPP LTE, 3GPP Long Term Evolution [156].

Los resultados obtenidos en esta primera etapa, no fueron satisfactorios para las especifi-
caciones de escenarios, inclusive con las modificaciones introducidas. El comportamiento de
la correlación en frecuencia del modelo SCM (diseñado originalmente para sistemas CDMA
de 5 MHz de ancho de banda) indicaba potenciales problemas cuando el modelo pretendía ser
aplicado a sistemas OFDM, pensados para un ancho de banda de 20 MHz [185]. Esto llevó a
desarrollar nuevos modelos de canal espacio-temporal dentro del proyecto de dos fases, WIN-
NER I y WINNER II (2005-2007). Estos modelos se describen en [186] y [185, 187].

La estructura de simulación estos modelos resultó similar a los de 3GPP SCM junto con
el enfoque genérico de modelar todos los escenarios con la misma estructura espacial. Se defi-
nieron dos tipos de modelos para cada escenario. Un modelo genérico multi-enlace para simu-
laciones a nivel de sistema y un modelo de variabilidad reducida, con parámetros de pequeña
escala fijos (CDL, Clustered delay line) orientado a simulaciones de calibración. La manera de
simular era la misma que 3GPP SCM pero, para considerar la correlación entre subsecuentes
corridas (drops), los parámetros de gran escala ahora presentaban algún nivel de correlación.

Los grupos de dispersores ahora podían variar entre 4 y 20, mientras que el número de tra-
yectos en cada cluster se mantiene en 20. Además, la dispersión angular se mantuvo constante
y la posición azimuthal de cada camino dentro del grupo de dispersores estaba tabulado. Una
suposición importante en el modelo es que el espectro azimuthal angular compuesto tiene dis-
tribución Gaussiana circular wrapped Gaussian or Von Mises. Por esa razón, las dispersiones
angular y de retardo son elegidas de tal manera que coincidan con la distribución compuesta.

Una novedad introducida en el modelo de WINNER II es que los grupos de dispersores
más potentes presentan dispersión de retardo. Esto se logró mediante la separación de cada uno
de ellos en tres sub-grupos donde se le otorgó un retardo constante de 5 ns entre los trayectos
de cada sub-grupo. Además, los enlaces LOS fueron considerados con mas detalles que en el
modelo SCM, i.e. en función de los escenarios considerados, las pérdidas de espacio libre ahora
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son calculadas por distintas fórmulas. La continuación de la primera etapa continuó perfeccio-
nando los modelo para los objetivos iniciales. De esta manera, la segunda fase, WINNER II,
resultó en un modelo para todo propósito que podía ser parametrizado para una gran cantidad
de escenarios. Un detalle a mencionar es que se hizo fuerte hincapié en los parámetros globales
del entorno, mientras que los grupos de dispersores, aunque variable, muestran todos el mis-
mo tamaño. Consecuentemente, el comportamiento del canal puede alejarse de la realidad en
entornos de interiores (insuficiente cantidad de trayectos).

WINNER+ (2008-2010) [188] tenía como objetivo desarrollar, optimizar y evaluar los mo-
delos de canal desarrollados en WINNER I y II en función del estado de los requerimientos
de las especificaciones de IMT-Advanced de la UIT (ITU-R M.2135-1, 12/2009). El proyecto
contribuyó a con propuestas para la definición de los requerimientos de IMT-Advanced, es-
pecialmente en el marco de 3GPP LTE-Advanced [189]. Los modelos de WINNER II fueron
extendidos a 3 dimensiones incluyendo información de la elevación tanto en la estación base co-
mo en el terminal móvil. Otra extensión en los canales fue el incremento del rango de frecuencia
de los modelos, ahora desde 450 MHz hasta 1000 MHz. Se realizaron mediciones que soportan
esta extensión en el rango de 500 − 800 MHz. Luego, mediante extrapolación se extiende el
rango total desde 450 MHz hasta 2000 MHz

4.6. Métricas de Desempeño
Para evaluar y comparar distintos modelos de canal MIMO, es necesario disponer de métri-

cas que permitan cuantificar el potencial de los mismos en términos de ganancia de diversidad
y multiplexación. Oestges [155], menciona que las métricas deberían estar basadas en las ca-
racterísticas de propagación obteniendo así información de la estructura espacial del entorno
de propagación. Sin embargo, las métricas resultan dependientes del patrón de radiación de los
elementos de antena, dado que un canal MIMO resulta de la combinación de un entorno de pro-
pagación con distribuciones angulares de energía en ambos extremos del enlace y despliegue
de arreglos de antenas también a ambos extremos del enlace. Por otro lado, la mayoría de las
métricas no cubren todos los aspectos característicos de un canal MIMO de manera simultánea.
Esto lleva a una serie de definiciones de métricas para cada aspecto a evaluarse. A continuación
se presenta una revisión de las principales métricas que describen los distintos aspectos de que
presenta el canal MIMO.

4.6.1. Correlación Espacial
En general las señales recibidas, de cada camino para cada elemento de antena, puede pre-

sentar algún parecido estocástico si ellas dependen de la diferencia de distancia recorrida. Con-
siderando un frente de onda plano y para el caso de un arreglo uniforme lineal de antenas cuyos
elementos presentan patrones de radiación omnidireccionales de ganancia unitaria, la correla-
ción espacial viene dada por [126],

ρ(d) =

∫ π

−π
ej

2πd
λ

sin(θ)fΘ(θ)dθ, (4.39)

donde θ es definida con respecto al boresight del arreglo y fΘ(θ) es la distribución angular de
la potencia de arribo. Como se puede ver de la (4.39) la correlación espacial depende de la
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distancia entre los elementos en el arreglo de antenas y la distribución de AoA de los frentes de
onda.

4.6.2. Dispersión angular

Esta es una métrica que tiene en cuenta el espectro angular conjunto (Tx y Rx) dado que
es conocido que el incremento del espectro angular está relacionado con una disminución de
la correlación espacial entre los elementos. Sin embargo, a pesar de que la propagación es
doblemente direccional, es típico caracterizar las distribuciones angulares de manera separada
[155].

En la literatura se han propuestos varias distribuciones de arribo considerando distintos tipos
de escenarios. Para los escenarios celulares la distribución de arribo de las estaciones base suele
ser Laplaciana truncada [190], función cosenoidal de n-ésima potencia, Gaussiana truncada o
Uniforme [164], mientras que para los móviles se suele adoptar una distribución uniforme de
arribo.

En general, la descripción de las DoA y DoD resultan dependientes del escenario conside-
rado, de aquí que al considerarlas independientes se pueda simplificar su descripción a través
de valores medios y dispersiones [168]. Aunque resulte práctica, como métrica, la descripción
de la dispersión angular a través de valores medios y dispersiones es aplicable sólo a ángulos
en dos dimensiones.

Recientemente se ha reportado mediante campañas de mediciones que es posible incremen-
tar hasta un 30 % la capacidad de canal de un escenario dado, considerando el dominio de la
elevación [191].

A partir de estos reportes, resulta necesario incorporar métricas que también tengan en cuen-
ta este dominio. Extender de manera directa el uso de métricas angulares 2D en escenarios 3D
no resulta conveniente, en primer lugar porque las distribuciones deben establecerse de manera
separada en los dominios de azimuth y elevación. En segundo lugar debido a que el espectro
angular de potencia es una función periódica, las medidas RMS convencionales no resultan
apropiadas para grandes separaciones angulares y deben aplicarse de forma separada cuando
existen múltiples grupos de dispersores distinguibles [192]

En el trabajo titulado thee-Dimension Fading channel a survey, se concluye que son ne-
cesarias más campañas de medición y que las mismas tengan en cuenta la elevación en los
resultados. Sin embargo, se menciona que aunque las señales se propagan en el mundo real en 3
dimensiones, la resolución de las antenas en el dominio de la elevación es limitada. Esto puede
tenerse en cuenta en arreglos de antenas en 3 dimensiones que permitan luego tener en cuenta
la correlación en 3 dimensiones. Se menciona que la debilidad de los modelos originales 2D
extendidos a 3D asumen que las distribuciones azimutales son independientes de la distribución
en elevación. Sin embargo, algún nivel de correlación es esperable dado que los dispersores en
2D son los mismos que en 3D y no es esperable cambios muy marcados.

4.6.3. Multiplexación

El potencial de un canal MIMO de ofrecer ganancias de multiplexación, puede cuantificarse
mediante varias métricas,

la información mutua ergódica,
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la riqueza de multitrayectos richness multipath, y

el número de condición de Demel.

A continuación una breve revisión de los mismos.
La métrica clásica es la información mutua ergódica del canal cuando se utiliza asignación

de potencia uniforme en el transmisor. i.e.

Ie = E

{
log2 det

[
IMr +

γ

Mt

HHH

]}
, (4.40)

donde γ es la SNR. Claramente, la información mutua depende de la SNR, y cualquier dife-
rencia entre valores medidos y simulados de la información mutua debe referirse a la SNR. La
(4.40) es de aplicación general y cuanto mayor sea la información mutua, mejor. Sin embargo,
la tractabilidad matemática de este indicador no es sencillo. En particular, Oestges [193] encon-
tró un límite superior para la ecuación (4.40) con expresión reducida, cuando los elementos de
la matriz de canal son descritos mediante RV Gaussianas Complejas con Simetría Circular.

La riqueza multitrayecto, es definida como el promedio de la suma de los logaritmos de los
autovalores de la matriz HHH , i.e.

N(γ) =

p∑
k=1

log2(λk), (4.41)

donde λk es el k-ésimo autovalor no nulo de la matriz HHH . Se relaciona con la información
mutua de manera casi directa, a medida que la SNR crece, la ecuación (4.40) tiende a la expre-
sión (4.41) de la riqueza multitrayecto, salvo una constante.

El número de condición de Demel es una relación entre el autovalor más grande y el au-
tovalor más pequeño de la matriz HHH . Su valor medio es un indicador de la ganancia de
multiplexación MIMO. i.e.

VD =
máxk(λk)

mı́nk(λk)
, (4.42)

donde el valor unitario refleja que no es posible extraer ganancia de multiplexación.

4.6.4. Diversidad
El desempeño de sistemas de comunicaciones sobre canales MIMO es fuertemente afecta-

do por el parecido estocástico entre los canales paralelos configurados en ambos extremos del
enlace. Por ejemplo, la codificación espacio temporal es favorecida cuando existen un desvane-
cimiento temporal de baja correlación (Diversidad-Multiplexación), mientras que la posibilidad
de explotar ganancia de potencia se incrementa cuando el nivel de correlación aumenta. Esta
conexión entre las ganancias potenciales de un canal MIMO es lo que motivó a varios investi-
gadores a buscar alguna descripción del comportamiento del canal, en términos de Diversidad-
Multiplexación-Potencia. El grado de diversidad que un canal MIMO puede ofrecer está in-
tuitívamente relacionado con la distribución de los autovalores de la matriz de correlación en
recepción, E{HHH}, o de manera equivalente a la varianza de la RV ‖H‖2

F . Una métrica que ca-
racteriza la dispersión de la distribución de ‖H‖2

F y que resulta inversamente proporcional a ella
y es conocida como diversidad efectiva del canal y fué propuesta por Ivrilac en el 2003 [194].
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La métrica de diversidad efectiva viene dada por

Ndiv =

[
Tr (R)

‖R‖F

]2

, 1 ≤ Ndiv ≤ Ldiv (4.43)

donde R = E
{

vec H vec HH
}

es la matriz de correlación y ‖·‖F denota la norma de Frobenius.
Esta métrica fué definida originalmente para modelos de canal MIMO de banda angosta con
desvanecimiento Rayleigh y puede tomar valores de 1 hasta Ldiv. Donde el valor unitario sig-
nifica que la cuantificación de diversidad es nula y Ldiv denota la máxima diversidad. En otras
palabras, a menor dispersión de autovalores mayor medida de diversidad.

Teniendo en cuenta los autovalores de la matriz de correlación la ecuación (4.43) se puede
expresar de la siguiente manera:

Ndiv =
[
∑

k λk(R)]2∑
k λ

2
k(R)

=
M2

tM
2
r

MtMr +
MtMr∑

k,l=1,k 6=l
|R(k, l)|2

, (4.44)

donde λk(RR) es el k-ésimo autovalor de la matriz RR y el denominador resulta descompuesto
en dos términos: El valor esperado de la norma frobenius del canal y las contribuciones de todos
los coeficientes de correlación que componen la matriz de correlaciones del canal R (coeficien-
tes de correlación en transmisión, recepción y los cruzados). En particular, es fácil de ver que
el caso de un canal MIMO con desvanecimiento Rayleigh iid la ecuación (4.43) es maximizada
alcanzando el valor de Ldiv = MtMr.

La métrica de diversidad efectiva fué extendida posteriormente a canales con desvaneci-
miento Rician. A partir de que la ecuación (4.43) puede ser expresada como

Ndiv =

[∑
k λk(RR) +K vec(H̄)H vec(H̄)

]2∑
k λ

2
k(RR) + 2K vec(H̄)HR vec(H̄)

(4.45)

donde H̄ es la componente LOS de la matriz de canal y los términos adicionales tienen en cuenta
la geometría de la componente Rician relativa a la geometria de R = RR � RT .

4.6.5. Estacionareidad
En aquellos modelos basados en procesos estocástico, es común la suposición que la dis-

tribución sea estacionaria en sentido amplio y que los procesos correspondientes a diferentes
obstáculos sean no-correlacionados (WSSUS). Si estas suposiciones son validas, entonces las
estadísticas de segundo orden se mantienen constantes en el dominio temporal y el frecuencial.
Considerando que la estructura espacial del entorno de propagación se corresponde directamen-
te con las estadísticas del canal tiene sentido relacionar la estacionareidad con las variaciones
temporales y frecuenciales de la estructura espacial del mismo. Basado en estas consideracio-
nes Herdin, et al [195] propone una métrica de evaluación de estacionareidad que la denomina
Distancia de correlación matricial ((Correlation Matrix Distance - CMD))y se define como:

dcorr(R,R
′) = 1− tr{R,R′}

||R||F ||R′||F
, (4.46)

donde R y R′ son las matrices de auto-correlación del canal calculadas en momentos distintos.
El indicador resultante 0 ≥ dcorr(R,R

′) ≥ se acerca al valor nulo cuando las matrices son
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idénticas y difieren cuando las matrices resultan distintas. Si se formula de otra manera la (4.46)
se puede escribir como

dcorr(R,R
′) = 1− vecRvecR′

||vecR||2||vecR′||2
, (4.47)

en base a esta re formulación es posible interpretar que este indicador mide la "ortogonalidad"
entre las matrices R y R′ en un espacio de dimensión n × n. Si se realiza un descomposición
en autovalores y autovectores de la (4.46) se pueden observar algunos aspectos, esto es

RR′ =
(
UΛUH

) (
U′Λ′U′

H
)
,

= UDU′ (4.48)

donde
(D)i,j = uHi u′jλiλ

′
j, (4.49)

donde (·)i,j denota el elemento ij de la matriz. λi y λ′j denotan los autovalores de R y R′ y
ui y uj denotan la i-ésima y la j-ésima columna de U y U′, respectivamente. Esto significa
que la matriz D podría ser cero si cada par de eigenvectores resulta ortogonal o si algunos de
los autovalores se anula. Esta propiedad de la CMD la hace útil para investigar si la estructura
espacial del canal y por ende sus estadísticas han cambiado significativamente.

Una variante de este tipo de métrica fue propuesta por McNamara, et al [196] en el contexto
de una campaña de medición de entornos de propagación de interiores que sirvió como base
para el desarrollo y parametrización de un modelo estocástico, cuya salida fue comparada con
los datos empíricos relevados de esta manera,

ψ =
||R−R′||F
||R||F

(4.50)

donde, este caso, R es la matriz que proporciona los datos medidos y R′ = RTx ⊗ RRx es
obtenido como una factorización Kronecker de mínimos cuadrados de rango uno a partir de R,
donde RTx ⊗RRx son calculados para satisfacer

mı́n ||R− (RTx ⊗RRx)||F . (4.51)

4.6.6. Distribución de autovalores
La distribución de autovalores de la matriz H exhibe propiedades importantes del compor-

tamiento del arreglo de antenas y del canal [197]. La descomposición en valores singulares
(Singular Value Decomposition-SVD) de H es una manera apropiada de diagonalizar la matriz
y encontrar sus autovalores [198]. En este contexto el orden de diversidad capaz de ofrecer el
canal está indicado por la traza de la matriz HHH o también como ||H||2F cuya media alcanza un
valor de LtLr para el caso de que los elementos de H sean variables aleatorias independientes
e idénticamente distribuidas con función de densidad de probabilidad Rayleigh. La ganancia de
potencia, por otro lado, viene descrita por el valor medio del máximo autovalor de la matriz
HHH y se puede mostrar que se encuentra acotado de la siguiente manera:

E{||H||2F}
r

≤ E{λmáx} ≤ E{||H||2F}, (4.52)

donde r denota el rango de la matriz HHH .

Pag. 170 Horacio A. Mendoza



Capítulo 4. Modelos de canal MIMO

4.7. Sumario
En este capítulo se mostraron los principales modelos de canal MIMO presentes en la litera-

tura y su evolución a través de la creciente demanda de tráfico de datos inalámbricos. También se
describieron las principales métricas de desempeño basadas principalmente en el conocimiento
de la matriz de canal instantánea.

De este capítulo debe quedar en claro que, en general las técnicas de procesamiento pa-
ra comunicaciones son las que demandan aspectos de modelos de canal no existentes en algún
momento determinado, como por ejemplo fueron las características espaciales, la posibilidad de
explotar la dimensión de elevación, la imposibilidad práctica de desplegar arreglos en los móvi-
les que llevo a considerar elementos polarizados. También desde un punto de vista alternativo,
el comportamiento de los usuarios móviles también determina la exploración de nuevos esce-
narios que a su vez demandan el modelado del comportamiento del canal para esos entornos,
ejemplos de estos son las necesidades de consistencia multiusuario, la evolución no-estacionaria
del canal a través del arreglo de antena de la estación base, la transición suave entre propagación
plana y esférica y la consideración de procesos de Nacimiento y muerte de scatterers.

A partir de lo expuesto, resulta necesario considerar el diseño de sistemas de comunicacio-
nes como un procesamiento conjunto de múltiples señales simultáneas en transmisión, propa-
gación y recepción.
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Capítulo 5

Modelo de canal MIMO tridimensional

El Capítulo 4 revisó los principios del Canal MIMO y expuso sus potenciales ventajas en la
aplicación del mismo a un sistema de comunicaciones respecto a un sistema de comunicaciones
SISO. Una de las conclusiones importantes del comportamiento del canal MIMO es que la
correlación no nula entre los canales configurados entre pares de elementos de antena, de un
canal MIMO particular, en tiempo o espacio, pueden degradar significativamente el desempeño
de la capacidad alcanzable de los sistemas de comunicaciones MIMO. La correlación espacial es
una métrica estadística del parecido de las señales configuradas entre los elementos de la matriz
de canal en cada realización, mientras que la correlación temporal es una métrica estadística
del parecido entre realizaciones de la matriz de canal en distintos instantes de tiempo. En la
práctica, debido a la longitud del trayecto entre el transmisor y el receptor, la distancia entre
elementos de antena del arreglo transmisor y/o receptor debe incrementarse significativamente
para obtener una diversidad de caminos de señal [199]. Sin embargo, en ciertos escenarios como
los que se configuran en enlaces de comunicaciones Aire-Tierra de baja altura con vehículos
aéreos autónomos y no tripulados UAV, no se dispone de criterios pŕacticos de diseño respecto
de la longitud de separación entre elementos de un arreglo de antenas con separación uniforme
ULA que garantice un canal MIMO con respuestas entre canales no-correlacionadas. Además,
la movilidad inherente de estos escenarios genera un estructura espacial de dispersores de señal
variante en el tiempo y consecuentemente el canal MIMO configurado de esta manera resulta
con un comportamiento tipicamente no estacionario.

El análisis y diseño de sistemas de comunicaciones Aire-Tierra de baja altura requiere del
desarrollo de modelos de comportamiento de canal espacio-tiempo MIMO que permita carac-
terizar apropiadamente el desvanecimiento estocástico de la envolvente del mismo y permita
estudiar completamente las estadísticas del canal. En la literatura existe una considerable can-
tidad de esquemas de modelado. Entre las opciones de modelado de canal MIMO, los modelos
estocásticos que incorporan características geométricas del canal han ganado mucha atención
en la comunidad. Esto, se debe a que son capaces de reflejar características de correlación tem-
poral y espacial de una manera precisa y directa. Además, describen de manera sencilla los
efectos de la propagación de ondas en el dominio angular en la respuesta al impulso [200,201].
Como las variaciones de canal que experimenta el receptor son principalmente causadas por el
entorno cercano al receptor, es esencial posicionar de manera realista a los dispersores (scatte-
rers) para obtener un modelo de canal preciso. De esta manera, si existe información del terreno
o de la distribución de los dispersores, los modelos de canal con base geométrica-física son pre-
feridos por sobre modelos de distribución teórica no física (e.g. Rayleigh, etc) [37, 156]. En
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la literatura, existe una gran cantidad de modelos de canal para enlaces aire-tierra. En [37] se
ofrece una completa revisión de los mismos con una vigencia hasta el 2012. Sin embargo, la
mayoría de los modelos capturan el comportamiento del canal en sistemas de comunicaciones
punto a punto SISO, pero no abundan los modelos que puedan ofrecer características espacio-
temporales del canal aire-tierra. Recientemente Wentz [202] ha propuesto una extensión mul-
tiantena del modelo SISO aire-tierra Elipsoidal-Geométrico conocido como Geometric Air-to-
Ground Ellipsoidal-GAGE para UAV operando como reemplazo de celdas celulares, donde se
considera que la ubicación de los dispersores responde a una distribución espacial de Poisson y
se muestran resultados para arreglos de antenas en paralelo. Casi en paralelo, Blandino [203],
propone una extensión multiantena y de banda ancha del mismo modelo original (GAGE) de
canal para modelar el comportamiento del canal de radio en determinados escenarios en-route
y takeoff/arrival. En este trabajo, las contribuciones multicamino son modeladas consideran-
do dispersores distribuidos espacialmente de manera uniforme. Estos trabajos, consideran a las
contribuciones multicamino provenientes de dispersores ubicados dentro de un área elipsoidal
donde el emisor y receptor se encuentran ubicados en los focos de la elipse. Esto significa que
las contribuciones que interactúan una sola vez con los dispersores tienen un retardo máxi-
mo de arribo al receptor y pueden provenir inclusive de rebotes detrás del transmisor mismo.
En enlaces aire-tierra, es difícil sostener que existan contribuciones que provengan detrás del
transmisor, o de manera mas general, alrededor de la dirección de línea de vista. En escenarios
como los que se configuran los vuelos de UAV en zonas urbanas, las principales contribuciones
multicamino provienen de los dispersores cercanos al receptor, por lo tanto una geometría de
dispersores circular resulta apropiada para analizar el efecto de los mismos en el canal MIMO de
comunicaciones. Cabe notar que escenarios de configuración geométrica similar es compartido
por plataformas de comunicaciones ubicadas a gran altitud (High Altitude Platforms - HAP),
las cuales pueden proveer servicio de comunicaciones inalámbrica a una gran extensión de área
geográfica. Para este tipo de plataformas de comunicaciones varios modelos de propagación
MIMO fueron propuestos en la literatura [204–206].

Las plataformas de gran altura HAP tienen la capacidad de proveer servicio de cobertura
a un gran área geográfica. Para este tipo de servicio, en la literatura se han propuesto varios
modelos de canal que capturan geométricamente las condiciones del entorno, e incluyen ca-
racterísticas de elevación [204–206]. Es decir, modelos de 3 dimensiones. La plataforma de
comunicaciones de gran altura HAP resulta ventajosa, en términos de cobertura inalámbrica, al
estar en una posición elevada (hasta 20 km) con respecto a los receptores terrestres. Reducir la
altura de vuelo, tiene otras ventajas, aunque existe una reducción de cobertura, la intensidad de
la componente LOS de la señal se incrementa. Esto, potencialmente, mejora la calidad de una
comunicación directa entre los extremos del enlace. Además, el vuelo de un UAV en zona ur-
bana a baja altitud, incrementa las posibilidades de que la señal LOS sea obstruida o bloqueada
por edificios altos. Desde el punto de vista de la comunicación MIMO, las obstrucciones de la
componente LOS pueden resultar beneficiosas dado que el receptor en tierra puede tomar ven-
taja de esto e incrementar la tasa de datos entre los extremos del enlace. Debido a las similitudes
geométricas entre los escenarios HAP y UAV, varios autores, [207] proponen la utilización de
modelos MIMO de tres dimensiones, diseñados para aplicaciones HAP ya existentes, para su
uso en escenarios UAV. En estos trabajos, analizan los valores potenciales de capacidad del en-
lace, el impacto de distintas configuraciones de antenas y otras métricas, pero no dejan en claro
si el modelo HAP resulta apropiado para aplicarse en escenarios de vuelo UAV a baja altura so-
bre zonas urbanas. Así, nuevos modelos son esenciales en el análisis matemático del impacto de
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cualquier parámetro del sistema en el desempeño del mismo y al mismo tiempo debe permitir
una comprensión profunda de la descripción estadística de las propiedades del modelo de canal
UAV.

En este Capítulo se propone un nuevo modelo de canal MIMO de tres dimensiones del tipo
geométrico-estocástico de simple rebote para vehículos aéreos no tripulados. Este modelo es
resultado de una completa revisión y confrontación de los supuestos originalmente propuesto
por Michailidis y Kanatas [204] para un escenario HAP contra las características que exigen
los nuevos escenarios móviles de baja altura donde es necesario desplegar enlaces de comuni-
caciónes Aire-Tierra. Como resultado de este análisis una extensión novedosa del modelo es
propuesto en esta Tesis. El modelo propuesto utiliza la banda de frecuencia S (2 − 4 GHz) y
considera que los dispersores cercanos al arreglo receptor tienen una distribución no uniforme
dentro de un cilindro imaginario. En base al modelo propuesto, se analizan las expresiones de la
función de correlación espacio-tiempo, considerando la influencia de varios parámetros como
el ángulo de elevación entre el receptor y transmisor, la configuración del arreglo de antenas,
la dispersión Doppler y la distribución espacial de los dispersores. Los resultados numéricos
demuestran el impacto de estos parámetros en la función de correlación y la capacidad de canal.
A partir de estos resultados se derivan criterios prácticos de separación de elementos de antenas
que permitan extraer la máxima capacidad del canal.

El resto del Capítulo se organiza de la siguiente manera, en la siguiente sección se revisa
brevemente el modelo 3D MIMO-HAP. En la Sección 5.2 se analiza la factibilidad del uso de
este modelo en vuelos de baja altura y en zonas urbanas. En la Sección se describe el escenario
donde el modelo será testeado. En la Sección se muestran resultados numéricos de simulación
de distintas métricas del canal y en la Sección conclusion se discuten las conclusiones de este
Capítulo.

5.1. Revisión del modelo MIMO-3D HAP de referencia
El modelo de canal MIMO-3D propuesto por Michailidis y Kanatas [204], plantea un es-

cenario donde una plataforma de comunicaciones HAP es ubicada a gran altura (típicamente a
20 km), desde donde puede establecer enlace de comunicaciones con un receptor (Ground Sta-
tion-GS) móvil ubicado en tierra. Una de las consideraciones principales de este modelo es que
alrededor del HAP no existen dispersores de señal; sólo existen alrededor del receptor móvil
ubicado en tierra y se encuentran confinados en un volúmen cilíndrico cuyas medidas tienen un
gran impacto en el modelo. Otra consideración importante es que los dispersores en tierra no
se consideran ubicados de manera isotrópica alrededor del receptor. Con estas consideraciones
principales en mente, a continuación se resume los aspectos más importantes del modelo de
canal HAP (High Altitude Platform-HAP) propuesto por Michailidis et al [204].

5.1.1. Parámetros del modelo
Este modelo considera que la propagación del frente de onda tiene lugar en escenarios ex-

teriores. En este escenario el frente de onda puede arribar al receptor por trayecto directo, con
línea de vista LOS y por trayectos indirectos, mediante un simple rebote NLOS. La descripción
del canal MIMO se realiza a través de una matriz H de dimensión LR × LT con LR × LT coe-
ficientes escalares complejos. Cada uno de los elementos de la matriz de canal, representan la
respuesta al impulso, variante en el tiempo y en banda base, del canal configurado entre pares
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Figura 5.1: Geometría del modelo de canal MIMO 3D . Componente directa (LOS).

de elementos del arreglo de antenas entre el transmisor y el receptor. El escenario geométrico se
muestra en la Fig.5.1 y Fig.5.2 para el caso con línea de vista, LOS, y el caso sin línea de vista,
NLOS. Para una rápida referencia de las características geométricas de cada caso y definiciones
correspondientes a coordenadas Cartesianas, en la Tabla 5.1 se detallan las mismas.

En esta configuración de canal MIMO de dimensión LR×LT , se utilizan arreglos de antenas
en configuración lineal y uniformemente espaciado ULA. La separación entre dos elementos de
antena adyacentes del arreglo, tanto en transmisión como en recepción se denotan por δT y
δR, respectivamente. Las alturas a la que están ubicados los arreglos, tanto en transmisión (Tx)
como en recepción (Rx) son denotadas por HT y HR, respectivamente; θT y θR representan
los ángulos que describen la orientación del arreglo de antenas, tanto en transmisión como
recepción en el plano x− y, respectivamente; Y el ángulo ψR describe la elevación de la antena
de Rx en relación con el plano x− y.

En este modelo cilíndrico se considera que el transmisor se encuentra situado a gran altura
con respecto al receptor y está libre de dispersores, mientras que el receptor está situado en el
tierra y rodeado de dispersores. Se considera que los dispersores que tienen efecto sobre la señal
recibida, se encuentran alrededor del receptor confinados dentro de un cilindro de radio Rs,máx.
El nth dispersor es localizado dentro del recinto mediante R(n), H(n) y α(n)

R que representan la
distancia al centro del arreglo receptor en el plano x − y, la altura del dispersor y el ángulo
azimutal, respectivamente. Además, se considera que HT >> HR y partir de esto ángulo de
elevación del transmisor con respecto al receptor pueden aproximarse como

βT ≈ arctan(
HT

D
), (5.1)

y considerando que HS,máx >> HR, el ángulo de elevación del nth dispersor con respecto al
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Figura 5.2: Geometría del modelo de canal MIMO 3D . Componente no directa (NLOS).

centro del arreglo receptor, OR, puede aproximarse como

β(n)
s = arctan(

H
(n)
s

R
(n)
s

). (5.2)

Tanto el transmisor como el receptor son considerados en movimiento con velocidad vT y vR
en las direcciones descritas por los ángulos γT y γR, respectivamente. Considerando que el HAP
vuela en describiendo círculos, la velocidad tangencial vT está relacionada con la velocidad
angular del transmisor como,

vT = ωRT (5.3)

donde ω es la frecuencia angular, T es el periodo y R es el radio de rotación del HAP. Co-
mo consecuencia de la forma del vuelo, γT resulta siempre perpendicular al radio de vuelo
circular, (R). El radio del cilindro que contiene a los dispersores, RS,máx es considerado des-
preciable frente a la distancia D, i.e. RS,máx << D. Además, se considera que el espacio entre
elementos de los arreglos de antenas tanto en transmisión como en recepción, δT y δR, resul-
tan despreciables frente a la distancia radial del dispersor más cercano al arreglo receptor, i.e
(δT , δR) << mı́n(R

(n)
S )), lo que permite simplificar los distintos ángulos de salida de la com-

ponente LOS como: αLOS ≈ π.

5.1.2. Parámetros de señal
El canal que se configura en los enlaces de comunicaciones aire-tierra con HAP, en general,

contienen componentes de señal directa e indirecta. En otras palabras, se espera que el canal se
comporte de manera estocástica con distribución Rician, en su forma general. En base a esto,
la envolvente compleja del canal, considerado de banda angosta, puede ser descripta como una
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Tabla 5.1: Definición de Parámetros del Modelo HAP

Parámetro Descripción

LT , LR Número de elementos de los arreglos de antenas Tx y Rx, respectivamente.

D
Distancia (en el plano x − y) entre los centros de los arreglos de antenas
Tx y Rx.

Rs,max, Hs,max Radio y altura del cilindro que contiene a los dispersores, respectivamente.

δT , δR
Espaciamiento entre elementos de antenas de los arreglos Tx y Rx, respec-
tívamente.

θT , θR
Orientación de los arreglos de antenas del HAP y del GS en el plano x− y
y relativo al eje x , respectivamente.

ψT , ψR Ángulo de elevación del pth y qth elemento de antena, respectivamente.
vT , vR Velocidad del HAP y el GS, respectívamente.
γT , γR Dirección de movimiento del HAP y el GS, respectivamente.

fT,max, fR,max
Máximo corrimiento de frecuencia Doppler del HAP y el GS, respectiva-
mente.

βT
Ángulo de elevación del HAP relativo al centro del arreglo de antenas del
GS.

HT , HR, H(n)
S Altura del HAP, del GS y del nth dispersor, respectivamente.

αLOS Ángulo de arribo azimutal del trayecto LOS.
ϕ(n), g(n) Fase aleatoria y amplitud introducida por el nth dispersor, respectivamente.

α
(n)
T , α(n)

R
Ángulo de arribo azimutal y ángulo de salida hacia/desde el nth dispersor,
respectivamente.

R
(n)
s

Distancia entre el centro del arreglo de antenas Rx y el nth dispersor en el
plano x− y.

β
(n)
S

Ángulo de elevación del nth dispersor relativo al centro del arreglo de an-
tenas Rx.

Ωpq Potencia asociada con el pqth frente de onda.
Kpq Factor de Rician del pq sub-canal.
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superposición de rayos directos con comportamiento determinístico y rayos indirectos con com-
portamiento estocástico. Para el canal configurado entre el pth elemento del arreglo de antenas
transmisora y el qth elemento del arreglo de antenas receptora, su respuesta al impulso viene
dada por,

hpq(t) = hpq,LOS(t) + hpq,NLOS(t), (5.4)

donde cada término de la CIR en (5.4) puede escribirse como:

hpq,LOS(t) =

√
KpqΩpq

Kpq + 1
e−j

2π
λ
d(p,q)ej2πt[fT,máx cos(π−αLOS+γT )+fR,máx cos(αLOS−γR)], (5.5)

hpq,NLOS(t) =

√
Ωpq

Kpq + 1
ĺım
N→∞

1√
N

N∑
n=1

g(n)e−j
2π
λ

[d(p,S(n))+d(S(n),q)]

× ejϕ(n)

ej2πt[fT,máx cos(α
(n)
T −γT )+fR,máx cos(α

(n)
R −γR) cos(β

(n)
s )], (5.6)

y,

fT,máx =
vT
λ
, fR,máx =

vR
λ
, (5.7)

representan las máximas frecuencias Doppler asociadas al HAP y al GS, respectívamente. Ya
que el número d spersores dentro del cilindro es infinito, es posible aplicar el teorema central
del límite al canal configurado, hpq(t). Luego, éste resulta modelado por un proceso Gaussiano
complejo de paso bajo de media distinta de cero. En él, la componente, hpq,NLOS(t) es caracte-
rizada por un proceso Gaussiano complejo de media nula y cuya envolvente, |hpq,NLOS|, resulta
con distribución Rayleigh. Mientras que la componente directa, hpq,LOS(t) es modelada por
un proceso determinístico. Como consecuencia, la envolvente del canal configurado, |hpq(t)|,
resulta en un proceso estocástico de Rice.

5.1.2.1. Coeficientes de ganancia de canal

La potencia de transmitida en el pqth canal es denotada por ωpq, de tal manera que

Ωpq = E{|hpq(t)|2} = 1, (5.8)

donde E{·} denota al operador de esperanza estadística y g(n) representa la amplitud del nth

frente de onda dispersado, tal que

1

N

N∑
n=1

E{|g(n)|2} = 1, as N →∞, (5.9)

y por lo tanto,

Kpq =
|hpq,LOS(t)|2
|hpq,NLOS(t)|2 , (5.10)

indica la composición de la potencia relativa a la potencia total de la señal, entre las componen-
tes LOS y NLOS. Si el máx(δT , δR) << D, es razonable considerar que el factor de Rice es el
mismo para todos los canales configurados entre elementos de antenas transmisor y receptor.
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5.1.2.2. Corrimiento de Frecuencia Doppler

El corrimiento de frecuencia depende de la relación geométrica entre las direcciones de
movimiento del transmisor y receptor, (γT and γR), como así también de las direcciones deter-
minadas por los ángulos de salida y llegada, i.e.

fT,LOS = fT,máx cos(π − αLOS + γT ) ≈ fT,máx cos(γT ), (5.11)

fR,LOS = fR,máx cos(αLOS − γR) ≈ −fR,máx cos(γR), fT,NLOS = fT,máx cos(α
(n)
T − γT ) ≈ fT,máx

(
cos γT +

R
(n)
S sin γT sinα

(n)
R

D

)
,

(5.12)

fR,NLOS = fR,máx cos(α
(n)
R − γR) cos β

(n)
S , (5.13)

donde en (5.12) se utilizó la aproximación α(n)
T ≈ 0 y,

cos(α
(n)
T − γT ) = cosα

(n)
T cos γT + sinα

(n)
T sin γT ,

= cosα
(n)
T cos γT +

(
R

(n)
S sinα

(n)
R

d(O′T , S
(n))

)
sin(γT ),

≈ cos(γT ) +

(
R

(n)
S sin γT sinα

(n)
R

D

)
, (5.14)

ha sido utilizado.

5.1.2.3. Fases

Se considera que la fase ϕ(n) es una variable aleatoria uniformemente distribuida en el in-
tervalo [−π, π) y es independiente de las variables aleatorias α(n)

T , α(n)
R , R(n)

S , H(n)
S y β(n)

S .

5.1.2.4. Distancia de trayecto (Path-lengths)

Las distancia de trayecto se determina por la atenuación por espacio libre que sufre el frente
de onda viajero en la distancia recorrida. En el modelo, también determina la fase de la señal
compleja con la que arriba al receptor. A partir de las figuras 5.1 y 5.2, la longitud de camino de
los respectivos frentes de ondas son denotadas como d(a, b), la distancia entre dos puntos a y
b. Bajo la consideración de que RS,max << D (condición de dispersores locales), las distancias
d(p, q), d(p, S(n)), y d(S(n), q) pueden ser aproximadas de esta manera [208]:

d(p, q) ≈ [D −DTx +DRx ]
1

cos(βT )
(5.15)

d(p, S(n)) ≈
[
D −DTx +DTy

R
(n)
S

D
sin(α

(n)
R )

]
1

cos(βT )
(5.16)

d(S(n), q) ≈ R
(n)
S

cos(β
(n)
S )
−DRx cos(a

(n)
R ) cos(β

(n)
S )−DR2 sin(β

(n)
S )−DRz sin(α

(n)
R ) cos(β

(n)
S )

(5.17)
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donde

DTx =
1

2
(LT + 1− 2p)δT cos θT cosψT , (5.18)

DTy =
1

2
(LT + 1− 2p)δT sin θT cosψT , (5.19)

DRx =
1

2
(LR + 1− 2q)δR cos θR cosψR, (5.20)

DRy =
1

2
(LR + 1− 2q)δR sin θR cosψR, (5.21)

DRz =
1

2
(LR + 1− 2q)δR sinψR, (5.22)

y donde los parámetros p y q toman valores pertenecientes al conjunto de elementos de antenas
del arreglo p ∈ {1, 2, ..., LT} and q ∈ {1, 2, ..., LR}. Utilizando la aproximación (5.15), (5.16)
y (5.17) podemos escribir la respuesta al impulso en las componentes LOS y NLOS como:

hpq,LOS(t) =

√
KpqΩpq

Kpq + 1
e
−j

2π(D−DTx+DRx
)

λ cos βT ej2πt[fT,LOS+fR,LOS ] (5.23)

hpq,NLOS(t) =

√
Ωpq

Kpq + 1
ĺım
N→∞

1√
N

N∑
n=1

g(n)Ap,S(n)AS(n),q (5.24)

× ejϕ
(n)

ej2πt[fT,LOS+fR,NLOS ]

donde,

Ap,S(n) = e
−j 2π

λ cos(βT )

(
D−DTx−DTyR

(n)
S sin(α

(n)
R

)
, (5.25)

agrupa el efecto del frente de onda transmisor que impacta sobre el nth dispersor. De manera
similar,

AS(n),q = e
−j 2π

λ

[
R

(n)
S

cos[arctan(H(n)
S

/R
(n)
S )]

]
e
j 2π
λ

[
DRx cos(α

(n)
R ) cos

[
arctan

(
H

(n)
S /R

(n)
S

)]]
(5.26)

× e
j 2π
λ

[
DRy sin

[
arctan

(
H

(n)
S /R

(n)
S

)]]
e
j 2π
λ

[
DRz sin(α

(n)
R ) cos

[
arctan

(
H

(n)
S /R

(n)
S

)]]
,

agrupa el efecto del frente de onda nth con un rebote que arriba al qth elemento de antena del
arreglo receptor.

5.1.3. Correlación Espacio-Tiempo entre canales
La función de correlación espacio-tiempo entre dos canales cualesquiera hpq y hlm se define

como:

Rpq,lm(δT , δR, τ, t) =
E{hpq(t)hlm(t+ τ)∗}√

ΩpqΩlm

. (5.27)

Considerando que la componente NLOS de ambos canales son procesos estocásticos de
media nula, la función de correlación espacio-tiempo puede expresarse como,

Rpq,lm(δT , δR, τ, t) = RLOS
pq,lm(δT , δR, τ, t) +RNLOS

pq,lm (δT , δR, τ, t), (5.28)
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donde RLOS
pq,lm(δT , δR, τ, t) y RNLOS

pq,lm (δT , δR, τ, t) denotan las funciones espacio-tiempo de las
componentes LOS y NLOS, respectivamente. De la misma manera que en [204] cada compo-
nente puede ser escrito como:

RLOS
pq,lm(δT , δR, τ) =

√
KpqKlm

(Kpq + 1)(Klm + 1)
(5.29)

× e−j
2π[(p−l)δT cos θT cosψT−(q−m)δR cos θR cosψR]

λ cos βT

× e−j2πτ(fT,máx cos γT−fR,máx cos γR),

RNLOS
pq,lm (δT , δR, τ) =

√
1

(Kpq + 1)(Klm + 1)
(5.30)

×
∫ HS,máx

0

∫ RS,máx

RS,mı́n

∫ π

−π
fαR(αR)fRS(RS)fHS(HS)

× ej 2π
λ

((l−p)δT cos θT+(l−p)δT sin θTRS/D sinαR)/ cosβT

× ej 2π
λ

((m−q)δR sinψR sinβS)

× ej 2π
λ

((m−q)δR sin θR cosψR sinαR cosβS)

× ej 2π
λ

((m−q)δR cos θR cosψR cosαR cosβS)

× e−j2πτfT,máx

(
RS sin γT sinαR

D
+cos γT

)
× e−j2πτfR,máx cos(αR−γR) cosβS

× (dαR)(dRS)(dHS),

donde las variables discretas α(n)
R , R(n)

S , y H(n)
S fueron reemplazadas por variables aleatorias

continuas (el número de dispersores es infinito) αR, RS , y HS con función de densidad de
probabilidad conjunta de (pdf),

f(αR, RS, HS) = f(αR)f(RS)f(HS). (5.31)

En la literatura, varias distribuciones han sido propuestas para caracterizar el angulo del
frente de onda en azimut αR (Uniforme, Laplaciana, Von Mises, etc). Debido al creciente interés
en escenarios urbanos y suburbanos se propone el uso de la distribución Von Mises, la cual
es bien soportada por mediciones realizadas por varios investigadores [209]. La función de
densidad de probabilidad Von Mises, se define como:

fαR(αR) =
eκ cos(αR−µ)

2πI0(κ)
, −π ≤ αR ≤ π (5.32)

donde I0(·) es la función modificada de Bessel de orden cero y de primera clase, µ ∈ [−π, π] es
el angulo medio alrededor del cual los dispersores están distribuidos en el plano x− y y κ ≥ 0
controla la dispersión alrededor de la media.

Para caracterizar la distancia RS , se propone el uso de la función de densidad de probabili-
dad hiperbólica la cual está justificada de manera empírica en [210]. La función de densidad de
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Parámetro Descripción

µ Valor medio angular de los dispersores en el plano x− y (Von Mises pdf)
κ Dispersión angular de los obstáculos alrededor de µ (Von Mises pdf).
a Dispersión de distancias radiales en el plano x− y (hyperbolic pdf).
RS,máx Radio máximo considerado en el plano x− y (hyperbolic pdf).
RS,mı́n El radio mínimo considerado en el plano x− y (hyperbolic pdf).
σ Desviación estándard de la altura de los dispersores (log-normal pdf).
HS,mean Valor medio de las alturas de los dispersores (log-normal pdf).
HS,máx La máxima altura considerada para los dispersores (log-normal pdf).

Tabla 5.2: Parámetros de Distribución de los Dispersores

probabilidad hiperbólica se define como:

fRS(RS) =
a(1/ cosh2(aRS))

tanh(aRS,máx)− tanh(aRS,mı́n)
, RS,mı́n ≤ RS ≤ RS,máx (5.33)

donde el parámetro 0 ≤ a ≤ 1 controla la dispersión (standard deviation) de los dispersores
alrededor del arreglo de antenas receptor.

Para el caso de la altura de los dispersores, en la literatura existen reportes de mediciones que
caracterizan la altura HS con funciones de densidad de probabilidad normal [211], lognormal
[212, 213], o también Rayleigh [214], dependiendo del entorno del escenario considerado. En
este trabajo, se adopta la función de densidad de probabilidad lognormal, la cual se define como:

fHS(HS) =
e−

[ln(HS)−ln(HS,mean)]2

2σ2

HSσ
√

2π
, 0 < HS ≤ HS,máx, (5.34)

donde el parámetro HS,mean y σ representan el valor medio y la desviación estándar de HS

respectivamente. Para una referencia rápida, la Tabla 5.2 muestras los parámetros relacionados
con cada distribución.

Tomando en cuenta las distribuciones adoptadas, la función de correlación espacio-tiempo
de la componente NLOS resulta,

RNLOS
pq,lm (δT , δR, τ) = r1

∫ HS,máx

0

∫ RS,máx

RS,mı́n

r2I0

(√
(r2

3 + r2
4)
)

(dRS)(dHS) (5.35)

donde,
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r1 =
a/(σ
√

2π)e
j2π
[

(l−p)δT cos(θT )

λ cos(βT )
−τfT,máx cos(γT )

]
(tanh(aRS,máx)− tanh(aRS,mı́n))I0(κ)

√
(Kpq + 1)(Klm + 1)

(5.36)

r2 =
e−

[ln(HS)−ln(HS,mean)]2

2σ2 e
j2π
[

(m−q)δR sin(ψR) sin(arctan(HS/RS))

λ

]
HS cosh2(aRS,máx)

(5.37)

r3 = j
2π(l − p)δT sin(θT )RS

λD cos(βT )
− j2πτfT,máx sin(γT )RS/D

+j2π(m− q)δR sin(θR) cos(ψR) cos

[
arctan

(
HS

RS

)]
/λ

−j2πτfR,máx sin(γR) cos

[
arctan

(
HS

RS

)]
+ κ sin(µ) (5.38)

r4 = j2π(m− q)δR cos(θR) cos(ψR) cos

[
arctan

(
HS

RS

)]
/λ

−j2πτfR,máx cos(γR) cos

[
arctan

(
HS

RS

)]
+ κ cos(µ) (5.39)

Luego, la función de correlación espacio-tiempo entre dos canales cualesquiera, hpq y hlm,
resulta en una suma de funciones de correlación espacio-tiempo de la componente LOS y NLOS
definidas en (5.30) y (5.35), respectivamente.
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5.2. Factibilidad de aplicación del modelo 3D-HAP MIMO
en escenarios UAV

La aplicabilidad del modelo se relaciona con la validez de la suposición hecha sobre el
modelo de referencia. En esta sección se analiza la idoneidad de la aplicación del modelo 3D-
HAP en escenarios con enlaces Aire-Tierra de baja altura compatibles con UAV.

El modelo 3D-HAP se ha concebido originalmente para plataformas situadas a gran altura,
estas plataformas pueden tomar forma de aviones o dirigibles, generalmente vuelan describien-
do círculos. El modelo se apoya en dos consideraciones principales, la existencia de dispersores
en tierra cercanos al arreglo de antenas receptor y distancias de trayecto enormes. El modelo
original es esencialmente un modelo de un solo anillo que, en tres dimensiones toma la forma de
un cilindro. Las plataformas situadas a gran altura aprovechan dos características geométricas
de este modelo de cilindro, la existencia de dispersores locales sólo alrededor del receptor de
tierra y, la gran distancia entre el transmisor altamente elevado y el receptor que conducen a la
misma AoD para todos los caminos.

Teniendo en cuenta la geometría circular del vuelo del UAV, confrontamos las suposiciones
realizadas en la geometría 3D-HAP teniendo en cuenta los requisitos impuestos por el nuevo
escenario. Note que, típicamente la altitud de vuelo del UAV o plataforma de baja altitud se
encuentra dentro del rango de la troposfera y podría verse afectada por lluvias y otros efectos
de radiopropagación. Sin embargo, en este análisis consideraremos las señales se propagan en
condiciones de cielo claro.

5.2.1. Condición de dispersores locales
La existencia de dispersores en la vecindad del receptor, lleva a la formación de un gran

número de componentes multicamino a través de diferentes ángulos espaciales (direcciones de
arribo). No obstante, el rango entre los dispersores locales y el arreglo de antenas receptora,
R

(n)
S , debe resultar suficiente como para que la propagación del frente de onda se pueda asumir

plano. Además, cuando la longitud de trayecto de cada dispersor al arreglo receptor resulta
insignificante comparado con la distancia de trayecto entre el arreglo transmisor y receptor, la
dispersión de ángulos de salida AoD resulta pequeña. La primera consideración esta garantizada
considerando [215],

RS,mı́n ≥ 2
D2

λ
, (5.40)

donde D es la dimensión mas grande del arreglo de antenas. Como consecuencia de esto,

δR << mı́n{R(n)
S } = RS,mı́n. (5.41)

Es decir que, debe existir una zona libre de dispersores alrededor del arreglo de antenas receptor
para que el frente de onda que arriba a ellos, lo haga como la misma fase. Por otro lado, la
distancia del dispersor más alejado del arreglo de antenas receptor, debe satisfacer que,

R
(n)
S < RS,máx << D, (5.42)

y como consecuencia de esto, se observa que los AoD resultan aproximadamente nulos, i.e.

α
(n)
T = arcsin

R
(n)
S

D
≤ arcsin

RS,máx

D
≈ 0. (5.43)
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Figura 5.1: Evolución del ángulo de salida αLOS en función de la altura de vuelo.

En este trabajo se impone que el nth dispersor ubicado en el borde del cilindro generará un
AoD máximo de ξ radianes, i.e.

α
(n)
T ≤ ξ ⇒ D ≥ RS,máx/ξ, (5.44)

donde ξ esta expresado en radianes. Como criterio práctico se adopta que ξ = π/180, es decir,
equivalente a 1 grado sexagesimal.

En el lado transmisor, por otro lado, se considera que δT/2 << D y de esta manera αLOS ≈
π. Como consideración práctica, se puede relacionar ambas distancias como:

αLOS = π ± ξ ⇒ D ≥ (180/π)δT/2, (5.45)

luego,
D ≥ (180/π) máx(δT/2, RS,máx). (5.46)

Es decir que, la condición de dispersores locales impone una zona libre de dispersores en
la cercanía del arreglo de antenas receptor y los dispersores más alejados no generan un AoD
mayor que un grado (Ver Fig. 5.1)Siendo los AoD una característica importante en los modelos
de canal MIMO, estas suposiciones llevan a una simplificación del modelo dado que todos los
AoD se pueden suponer del mismo valor.

5.2.2. De la altura de vuelo
La altitud de vuelo tiene influencia en el modelo a través de la distancia en tierra, D. El

modelo de referencia no impone una altitud de vuelo mínima, pero a partir de (5.46) está claro
que existe una distancia mínima en tierra (en el plano x−y). Desde el punto de vista geométrico,
es posible reducir la altitud de vuelo siempre y cuando la restricción (5.46) permanezca válida,
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Figura 5.2: Relación entre las consideraciones del modelo y la altura de vuelo para fc =
2.4GHz.
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Figura 5.3: Relación entre las consideraciones del modelo y la altura de vuelo para fc =
2.4GHz.

esto se muestra en la Fig.5.3a donde la distancia en tierra (D) fue calculada numéricamente
como una función del ángulo de elevación (βT ), para varios radios de cilindros dispersores.
Cabe aclarar que a medida que la altura de vuelo disminuye, existe un error de aproximación al
proyectar los ángulos al plano x− y esto se puede observar en la Fig. 5.4.

5.2.3. De la altura del cilindro de dispersores.

La suposición de HS, max << HT simplifica el cálculo del ángulo de elevación del receptor
sobre el terreno. Dado que los dispersores son principalmente edificios altos, árboles, colinas,
etc., no pueden ser demasiado altos, es decir, por encima de cierta altura podemos asumir con
seguridad que no hay dispersores, incluso en baja altura de vuelo. Para una consideración prác-
tica, asumimos una relación de diez entre la altura máxima del cilindro y la altitud mínima de
vuelo, es decir,

10HS,máx ≤ HT . (5.47)
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Figura 5.4: Efecto de la proyección sobre el plano x− y del ángulo de Salida.

5.2.4. Longitud de trayecto (Path Length)

La aproximación realizada en la ecuación (5.15) sólo considera variaciones en la trayectoria
a lo largo de la dirección del eje x y el término dominante es la distancia horizontal D. Como
este estudio tiene como objetivo establecer cuán bajo el avión puede volar sujeto a (5.15), es
necesario cuantificar el error cometido al considerar variaciones en la dirección que une el arre-
glo de antenas transmisor con el receptor. Los resultados numéricos para los errores de longitud
de trayecto se muestran en las Fig.5.3b y Fig.5.5 para el caso donde los arreglos de antenas
tanto en transmisión como en recepción están en paralelo, donde está claro que la aproxima-
ción continúa siendo válida. El impacto de la altura de vuelo se muestra en la Fig.5.3a donde
las distintas curvas se obtuvieron de acuerdo con (5.43). El análisis geométrico sugiere que el
efecto de diferentes actitudes de la aeronave no tendrá un impacto significativo en la longitud
de trayecto y por lo tanto tampoco en el modelo de canal

5.2.5. Características temporales

El comportamiento temporal del canal está relacionado con la característica de vuelo y la
tasa de cambio de la estructura espacial de los dispersores que experimenta el receptor. La ve-
locidad de cambio de la estructura espacial de los dispersores determina la característica esta-
cionaria del modelo. En este modelo de cilindro, el dispersor está situado alrededor del receptor
en el suelo, por lo tanto es esperable que la velocidad del receptor determine las características
estacionarias del canal. Como referencia, comportamientos estacionarios de datos temporales
de 40ms fueron utilizados en mediciones aire-tierra que fue reportado en [216], donde se ha
considerando un UAV volando círculos y a baja altitud (200m).
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5.2.6. Elevación del arreglo de antenas transmisor y otros

Los patrones de radiación de los elementos de antena de los arreglos tanto transmisor como
receptor se consideran omnidireccionales y normalizados. En general, el arreglo de antenas
transmisor suelen montarse en las alas de los aviones. Esta ubicación particular del arreglo
hace que la señal pueda ser obstruida por las alas del avión, debido a las maniobra del mismo.
Este tipo de variación en la amplitud de la señal es conocido como sombreado por maniobras.
Además, los vuelos de aeronaves a baja altitud tienen realizan maniobras que colocan a los
elementos del arreglo fuera del plano x − y. Sin embargo, debido a la distancia de restricción,
D, y para aviones construidos con materiales de fibra de vidrio y estructura de aluminio en las
alas [216], los efectos de las maniobras pueden ser despreciados. Otros efectos de señal como
desvanecimientos de escala media (shadowing) y componentes especulares dentro del cilindro
no son considerados.

5.2.7. Discusión

El modelo 3D-HAP resulta aplicable en escenarios UAV donde la aeronave puede volar a
una altura tan baja como 2000 metros sobre un escenario urbano o suburbano. Sin embargo, para
esa altura de vuelo, el ángulo de elevación impone un restricción en la distancia horizontal que
no permite un mayor acercamiento de la aeronave. Consecuentemente, esta distancia resulta en
una gran atenuación por la distancia de trayecto mínima impuesta por el modelo. Para obtener
una mayor comprensión del impacto de la altura de vuelo a través del modelo, se analiza a
continuación la influencia de la misma sobre la función de correlación.

Observando la ecuación (5.35), la influencia de la altura de vuelo se manifiesta solamente a
través del ángulo de elevación βT . Esto significa que para diferentes altitudes de vuelo, mante-
niendo constante el ángulo de elevación, el término de la función de correlación espacio-tiempo
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Figura 5.6: Correlación Temporal vs Altura

correspondiente a la componente LOS no sufre alteraciones. Por otro lado, el impacto de la
altura de vuelo en la dimensión temporal de la componente NLOS de la función de correla-
ción espacio-tiempo, se puede analizar teniendo en cuenta que δT = 0 y δR = 0, entonces los
factores de (5.35) se reducen a:

r1 =
a/(σ
√

2π)

(tanh(aRS,máx)− tanh(aRS,mı́n))

× e−j2πτfT,máx cos(γT )

I0(κ)
√

(Kpq + 1)(Klm + 1)
, (5.48)

r2 =
e−

[ln(HS)−ln(HS,mean)]2

2σ2 e
j2π
[

(m−q)δR sin(ψR) sin(arctan(HS/RS))

λ

]
HS cosh2(aRS,máx)

, (5.49)

r3 = −j2πτfT,máx sin(γT )RS/D,

r4 = −j2πτfR,máx cos(γR) cos

[
arctan

(
HS

RS

)]
+ κ cos(µ).

En particular, para r3,

r3 = −j2πτfT,máx sin(γT )RS/D

+ fR,máx sin(γR) cos arctan (HS/RS) + κ sin(µ), (5.50)
≈ fR,máx sin(γR) cos arctan (HS/RS) + κ sin(µ), (5.51)

donde se hizo uso de que D >> RS,max. A partir de estos resultados, se puede observar que
la influencia de la velocidad del UAV resulta mínima y la mayor influencia viene de la mano
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de la velocidad del receptor ubicado en tierra. Si consideramos ahora, el argumento de la raiz
cuadrada dentro del argumento de la función de Bessel, tenemos

r2
3 + r2

4 = κ2 + (j2πτ)2f 2
R,máx cos2(βS)

− j4πτfR,máx cos(βS) cos(γR − µ). (5.52)

donde es claro que si γ − µ = π/2 el argumento de la función Bessel function se minimiza, y
por lo tanto también la dimensión temporal de la función de correlación en transmisión.

Con una derivación similar en la dimensión espacial de la función de correlación, se puede
mostrar que para δT = 0 y τ = 0, el argumento de la raiz dentro de la función de Bessel de la
correlación en recepción resulta,

r2
3 + r2

4 = κ2 + (j2π/λδR)2 cos2(βS) cos2(ψR)

+ j2π/λδRκ cos(ψR) cos(βS) cos(θR − µ), (5.53)

donde de manera similar a (5.52), para θR − µ = π/2, el argumento de la función de Bes-
sel se minimiza, y por lo tanto también la dimensión espacial de la función de correlación en
recepción.

Para la dimensión espacial de la función de correlación en transmisión, con δR = 0 and
τ = 0, el argumento de la raiz dentro de la función de Bessel resulta,

r2
3 + r2

4 = κ2 +
sin2(θTR

2
S)

D2 cos2(βT )
+ j

4πδTκ

λ

sin(θT )RS sin(µ)

D cos(βT )

≈ κ2 + j
4πδTκ

λ

sin(θT )RS sin(µ)

D cos(βT )
(5.54)

donde se tuvo en cuenta la restricción (5.46).
En la base de (5.52), (5.53) y (5.54), el nivel de correlación de cada sub-canal puede mini-

mizarse teniendo en cuenta la orientación del clúster de dispersores relativa a la orientación del
movimiento del receptor en el plano x− y, y la orientación relativa de la matriz de transmisión,
respectivamente. El análisis geométrico sobre las longitudes de trayecto sugiere que el efecto de
diferentes actitudes de la aeronave no tendrá un impacto significativo en la componente LOS y
por lo tanto tampoco en el modelo de canal. Por otro lado es importante remarcar que, la confi-
guración espacial de arreglos de antenas paralelos, constituye el peor caso para la aproximación
de longitud de trayectos, ecuación (5.15), especialmente cuando la separación entre elementos
de antena puede ser variable.

A partir de lo expuesto, el modelo 3D-HAP MIMO resulta aplicable a escenarios UAV, con
restricciones de acercamiento que vienen determinados por el radio efectivo de los dispersores
alrededor del arreglo de antenas receptor. Teniendo en cuenta esta restricción el modelo aproxi-
ma las longitudes de trayecto de cada sub-canal como únicas y no permite observar variaciones
individuales de cada sub-canal que podrían existir al incrementarse la distancia entre elementos
de antenas.

5.3. Sumario
En esta sección se revisó el modelo de referencia 3D-HAP MIMO y se discutió la factibili-

dad de aplicación del mismo en entornos UAV. Si bien el modelo 3D-HAP MIMO fue conce-
bido originalmente para plataformas de comunicaciones situadas a gran altura (típicamente, 20
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km), en base los análisis del modelo es posible su utilización en entornos donde una aeronave
vuela a menor altura (2-3 km). Se analizó las restricciones de aplicación del modelo, siendo
su mayor condicionamiento el radio efectivo de dispersores, RS,máx, ya que determina el má-
ximo acercamiento de la aeronave para que el modelo continúe siendo válido. Las principales
limitaciones encontradas están directamente relacionadas con el diámetro del cilindro donde
están confinados los dispersores, donde una vez establecido define el máximo acercamiento de
la aeronave (distancia D) que sostiene un ángulo de salida menor a un grado. Además, las con-
sideraciones originales de grandes distancia de operación entre transmisor y receptor llevan a
despreciar las variaciones de distancia de trayecto por incremento de la separación entre elemen-
tos de antenas. Teniendo en cuenta estas restricciones, es posible analizar el comportamiento del
canal AG en escenarios con vuelos de baja altura.

Pag. 192 Horacio A. Mendoza



Capítulo 5. Modelo de canal MIMO tridimensional

Apéndice 5.A Simulador de suma de sinusoides

La simulación del comportamiento del canal inalámbrico es una alternativa, efectiva en cos-
to y tiempo a la hora de evaluar, el desempeño de sistemas de comunicaciones. La simulación de
canales inalámbricos están basados en modelos cuyo objetivo es capturar y reproducir los prin-
cipales efectos del mismo. Entre los métodos, más aceptados por la comunidad, para simular los
efectos del canal inalámbrico se encuentra el método de Gaussiana Filtrada [217, 218] y el de
Suma de sinusoide [219, 220], (Sum-of-Sinusoids - SoS) . El modelado a través de generadores
Gaussianos filtrados, sintetiza el comportamiento del canal mediante técnicas de procesamiento
de señal, sin tener en cuenta los mecanismos de propagación de canal subyacentes. En este en-
foque, la mayor limitación recae en el desempeño del filtro, que es diseñado en base al espectro
Doppler del canal y captura las estadísticas de primer y segundo orden del mismo. Para repro-
ducir adecuadamente las características estadísticas del canal es usualmente necesario diseñar
un filtro de alto orden, sin embargo esta característica implica una respuesta al impulso de gran
duración temporal incrementando consecuentemente los tiempos de simulación.

Por otro lado, el enfoque de simulación basado en SoS está basado en la suma de señales
sinusoidale complejas con frecuencias, fases y amplitudes seleccionadas apropiadamente para
aproximar las propiedades estadísticas deseadas. En la literatura, existen dos grandes categorías
para el enfoque de SoS, la simulación determinística [221] y la simulación estocástica [222].
La simulación determinística tiene parámetros fijos para todas las realizaciones y converge a
las propiedades estadísticas deseadas en una sóla realización generando propiedades estadísti-
cas deterministicas. En el caso de la simulación estocástica, los modelos tiene al menos uno de
los parámetros modelado como una variable aleatoria que varía en cada realización del canal,
por lo tanto las propiedades estadísticas varían en cada realización de simulación del modelo y
converge a las propiedades deseadas en sentido estadístico, es decir promediando los resultados
sobre un grán número de realizaciones. La mayor ventaja del modelado con SoS, respecto al
método de señales Gaussianas filtradas, es que produce formas de ondas de canal con espectro
prácticamente limitado en banda y con una complejidad reducida. Además, es posible exten-
der apropiadamente los modelos de simulación a canales MIMO incluyendo explícitamente
información espacial del mismo. En base a lo expuesto, y en coicidencia con lo propuesto por
Michailidis [223] el modelo de simulación en esta Tesis es del tipo SoS.

A continuación se describe brévemente el modelo de simulación (SoS), de complejidad
acotada.

hpq(t) = hIpq(t) + jhQpq(t) (5.55)
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donde las respectívas componentes son:

hIpq(t) = ρLOS cos

(
−2π(D −DTx +DRx)

λ cos βT
+ 2πt[fT,LOS + fR,LOS]

)
(5.56)

+
ρNLOS

(NαNRNH)

Nα,NR,NH∑
i=1,j=1,k=1

cos

(
−2π(D −DT (i, j))

λ cos(βT )
+ ϕ(i,j,k)
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λ cos
[
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(
H

(k)
S /R

(j)
S

)]
+

2π cos
[
arctan

(
H

(k)
S /R

(j)
S

)]
DR(i, j, k)

λ

 ,

hQpq(t) = ρLOS sin

(
−2π(D −DTx +DRx)

λ cos βT
+ 2πt[FT,LOS + FR,LOS]

)
(5.57)

+
ρNLOS

(NαNRNH)

Nα,NR,NH∑
i=1,j=1,k=1

sin

(
−2π(D −DT (i, j))

λ cos(βT )
+ ϕ(i,j,k)

+ 2πt[FT,NLOS(i, j) + FR,NLOS(i, j, k)]− 2πR
(n)
S

λ cos
[
arctan

(
H

(n)
S /R

(n)
S

)]
+

2π cos
[
arctan

(
H

(n)
S /R

(n)
S

)]
DR(i, j, k)

λ

 ,

donde se ha considerado el mismo factor de Rice y la misma potencia del sub-canal pqth aso-
ciada con el frente de onda (Ωpq = 1) para todos los posibles trayectos entre el transmisor y el
receptor, i.e.

ρLOS =

√
KpqΩpq

Kpq + 1
=

√
K

K + 1
, (5.58)

ρNLOS =

√
Ωpq

Kpq + 1
=

√
1

K + 1
, (5.59)

g(n) = 1√
N

, y los otros parámetros son,

DR(i, j, k) = DRx cos(α
(i)
R ) +DRy sin(α

(i)
R ) (5.60)

+ DRz tan
[
arctan

(
H

(k)
S /R

(j)
S

)]
,

DT (i, j) = DTx +DTy

R
(j)
S

D
sin(α

(i)
R ), (5.61)

FT,NLOS(i, j) = fT,máx

(
R

(j)
S

D
sin(γT ) sin(α

(i)
R ) + cos(γT )

)
(5.62)

FR,NLOS(i, j, k) = fR,máx cos(α
(i)
R − γR) cos

[
arctan

(
H

(k)
S

R
(j)
S

)]
(5.63)
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Las variables aleatorias, son generadas como,

α
(i)
R = F−1

α

(
i+ uα − 1

Nα

)
, i = 1, 2, ..., Nα (5.64)

R
(j)
S = F−1

R

(
k + uR − 1

NR

)
, i = 1, 2, ..., NR (5.65)

H
(k)
S = F−1

H

(
k + uH − 1

NH

)
, i = 1, 2, ..., NH (5.66)

donde los parámetros uα, uR, uH son variables aleatorias independientes uniformemente dis-
tribuidas en el intervalo [0.1). F−1

α (·), F−1
R (·), F−1

H (·) representa la función de distribución de
probabilidad inversa de las von Mises, hyperbolic y lognormal, respectívamente.

En la Fig. 5.A.1 se muestra la respuesta de correlación espacial en recepción del modelo de
referencia y la del modelo de simulación. Es posible observar donde se observa que la precisión
de la aproximación por un lado mejora con la cantidad de realizaciones (runs) y de acuerdo
con los resultados de Michailidis, con una cantidad de dispersores (N1 = 8, N2 = 6, N3 = 3)
acotada es posible reproducir las formas de onda de canal con un error RMS menor a 1.6×10−3

tanto en la dimensión temporal como en la dimensión espacial [223].
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Figura 5.A.1: Validación del Simulador de Sinusoides
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Capítulo 6

Arquitectura de Sistemas de
Comunicaciones en canales MIMO
Aire-Tierra

En este último Capítulo de esta Tesis se analiza el impacto de la extensión del modelo
de canal propuesto y analizado en el Capítulo 5 en una arquitectura de comunicaciones MU-
MIMO a lazo cerrado con reportes de CSIT cuantizados compatibles con escenarios factibles de
encontrarse en implementaciones prácticas. En dicho capítulo, se consideró que los coeficien-
tes de ganancia de canal correspondientes a los distintos usuarios/dispositivos se comportaban
de manera independiente entre si. Concretamente el comportamiento de canal Tierra-Tierra se
modeló como un proceso Rayleigh. Aunque es clásico describir el comportamiento del canal
inalámbrico mediante procesos Rayleigh o Rician, este tipo de procesos no es capaz de captu-
rar características únicas de las comunicaciones Aire-Tierra, como por ejemplo el efecto de la
altitud de la aeronave y su movilidad.

Usualmente, en los sistemas de comunicación prácticos de la actualidad, es factible consi-
derar que los usuarios/dispositivos móviles pueden estimar (sin restricciones) la información de
estado de canal en recepción (ya sea en sistemas FDD o TDD). Sin embargo, la idealización
de este supuesto puede ser cuestionable en escenarios con alta movilidad. Para que los reportes
de estado de canal sean útiles al sistema de comunicación, el canal debe permanecer con poca
variación durante la duración de la trama de datos enviada. En sistemas prácticos, este tiempo es
representado por el tiempo de coherencia del canal, quien a su vez depende principalmente de la
estructura del escenario y la movilidad relativa entre transmisor y receptor. En este Capítulo de
la Tesis, se propone un escenario de referencia para el análisis y discusión de la factibilidad de
aplicación de una arquitectura de comunicaciones MU-MIMO con Diversidad en Transmisión
a lazo cerrado, Precodificación Lineal y reportes de estado de canal parcial. En este contexto
se analiza también el desempeño del receptor adaptativo ciego como estrategia de recepción de
baja complejidad que alcanza un desempeño óptimo en sentido MMSE.

El Capítulo se organiza de la siguiente manera, a continuación se describe el escenario de
referencia. En la Sección 6.2 se discuten los resultados numéricos asociados al comportamiento
del canal en el escenario de referencia. En la Sección 6.3 se describe el modelo de sistema. En
la Sección 6.4 se analiza el desempeño del receptor adaptativo ciego y en luego un sumario en
la Sección 6.5.
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Figura 6.1: Interpretación del escenario según el sistema de coordenadas.

6.1. Escenario de referencia

Esta sección describe el escenario de referencia. En este escenario de referencia, el UAV
está volando en círculo con un radio RT = 2950 m y el arreglo de antenas en recepción se
ubica en el centro. La Fig.6.2 muestra la configuración del escenario geométrico y los puntos
de evaluación del modelo con el UAV volando en sentido antihorario.

Este escenario geométrico particular, simplifica el sistema de coordenadas asociado en cada
punto. Es decir, en cada punto el eje x todos los canales conectan los centros proyectados del
transmisor y del receptor de la matriz, respectivamente en el plano x− y. La Fig.6.1 muestra la
interpretación del sistema de coordenadas de los puntos geométricos para dos casos puntuales.
Se considera dos casos para el mismo escenario, donde cada uno difiere en la ubicación del
arreglo de antena en transmisión ubicado en la aeronave. En el primer caso, los elementos de
transmisión del arreglo de antenas se consideran montados debajo de las alas de la aeronave. En
el segundo caso, los elementos del arreglo de antenas en transmisión se disponen a lo largo del
fuselaje de la aeronave.

En base al modelo de referencia, caso 1, la Tabla 6.1 muestra los valores de los parámetros
geométricos para cada punto de evaluación del modelo.

Figura 6.2: Geometría del escenario de referencia, con los puntos de evaluación del modelo.
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Punto de evaluación γT (deg) θR(deg) θT (deg) µ(deg)

G 270 270 0 90
H 270 240 0 60
I 270 210 0 30
J 270 180 0 360
K 270 150 0 330
L 270 120 0 300
A 270 90 0 270
B 270 60 360 240
C 270 30 360 210
D 270 0 360 180
E 270 330 360 150
F 270 300 360 120

Tabla 6.1: Parámetros geométricos. Caso 1.

6.2. Resultados numéricos
En esta sección, se presentan resultados numéricos de simulación de las funciones de co-

rrelación en transmisión y recepción como así también resultados de valores de capacidad de
canal. La simulación es necesaria debido a que el cómputo de las ganancias de canal para cada
sub-canal, valores de correlación y valores de capacidad presentan dificultades para su obten-
ción de manera analítica. En los resultados que se muestran a continuación, se ha considerado
que la señal en cada punto de evaluación es estacionaria en sentido amplio (WSS). Además,
las pérdidas debidas a de-polarizaciones como así también pérdidas debidas a los patrones de
radiación de las antenas, son consideradas despreciables. A menos que se indique lo contrario,
los valores de los parámetros del modelo utilizados en ambos casos,1 y 2, son LT = LR = 2,
βT = 34o, ψT = ψR = 0o, HT = 2000m, fR,máx = 0Hz, fT,máx = 30 Hz, κ = 3, µ = 0,
RS,máx = 50 m, a = 0.01, HS,máx = 30 m, HS,mean = 10 m and σ = 0.31. Para el caso 1,
θT = 0 y θR = 90o para el caso 2, θT = θR = 9′o.

6.2.1. Correlación en transmisión y recepción
6.2.1.1. Caso-1

Para el caso 1 y para todos los puntos de evaluación del modelo, resultados numéricos
de la función de correlación temporal y espacial tanto en recepción como en transmisión se
muestran en las figuras 6.1, 6.2 y 6.3, respectivamente. Notar que todos los resultados incluyen
las componentes LOS y NLOS.

Las funciones de correlación temporal, Fig. 6.1, muestran valores totalmente correlaciona-
dos para todos los puntos de evaluación por alrededor de 0.4 segundos. Este comportamiento,
es consistente con los valores de velocidad tangencial de 19 m/seg, reportado en [216], que apli-
cado al radio de vuelo del escenario de referencia resulta en una permanencia en cada punto de
evaluación del orden del minuto. Por otro lado, como es de esperarse, la velocidad del receptor
en tierra gobierna la variabilidad de la función de correlación, mientras que la velocidad del
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Figura 6.1: Correlación temporal del modelo MIMO de dimensión 2 × 2 para el caso 1, donde
los elementos del arreglo de antenas en transmisión están dispuestos de manera perpendicular a
la dirección del radio de giro de vuelo de la aeronave (e.g. en las alas de la aeronave o UAV).

transmisor prácticamente no tiene influencia.
La correlación espacial en recepción, Fig. 6.2, alcanza aproximadamente los mismos va-

lores de correlación para todos los puntos de evaluación del modelo cuando la separación de
elementos del arreglo de antenas en recepción es 4λ. Por otro lado, la función de correlación en
transmisión resulta en valores totalmente correlacionados para todos los puntos. Esto se mues-
tra en la Fig. 6.3. Estos resultados se esperaban debido a la combinación de la disposición del
arreglo de antenas en la aeronave y el tipo de vuelo en particular, que resulta en una orien-
tación colineal con el radio de giro del vuelo y por lo tanto la señal recibida en tierra resulta
espacialmente indistinguible.

En base a estos resultados y la combinación de geometría de vuelo y disposición del arreglo
de antena en la aeronave, no es posible tomar ventaja de la dimensión espacial de la señal en la
transmisión y consecuentemente esta disposición no resulta apropiada para una comunicación
MIMO. Esta situación lleva a proponer una disposición distinta de los elementos del arreglo
de antena en transmisión, en la que los elementos se dispongan a lo largo del fuselaje de la
aeronave. Cabe resaltar que en esta disposición, la orientación del haz principal sintetizado por
el arreglo (broadside), resulta colineal con el radio del circulo descripto por la geometría del
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Figura 6.2: Correlación en recepción (E{hq1p1hq2p1}) del modelo de dimensión 2× 2.

vuelo.

6.2.1.2. Caso-2

En este caso, la configuración permite que exista algún grado de diferencia estocástica entre
las señales simultáneamente emitidas desde el transmisor. Esto se muestra en la Fig. 6.4 mien-
tras que parecido estocástico en el receptor es el mismo que en el primer caso, i.e Fig.6.2. Esto
es esperable, siempre y cuando la ubicación de los dispersores en tierra no cambie con el tiempo
ni tampoco la ubicación del arreglo de antena en recepción. Además, el cambio de orientación
del arreglo de antenas en trasmisión no genera cambios apreciables en la función de correlación
temporal, tal como se muestra en la Fig.6.5. Con el objetivo de analizar el impacto de la estruc-
tura espacial de los dispersores en tierra sobre el canal MIMO, es conveniente hacer uso de la
descomposición de la función de correlación en componentes LOS y NLOS. Considerando que
la estructura espacial de los dispersores impacta principalmente en la componente NLOS de
la señal, sólo analizaremos la influencia de la estructura espacial de los dispersores sobre esta
componente en el comportamiento de la función de correlación tanto en transmisión como en
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Figura 6.3: Caso 1: Correlación espacial en Transmisión (E{hq1p1hq2p1}) del caso 1.

recepción.

6.2.1.2.1. Efectos de la estructura espacial de dispersores sobre la función de Correlación
La componente NLOS de la función de correlación es analizada para diferentes variables pa-

ramétricas que gobiernan la distribución estocásticas de los dispersores. Para una única antena
en transmisión, la Fig.6.6a muestra la influencia de la dispersión angular de los dispersores, κ,
alrededor del valor medio de los ángulos de arribo en el receptor. La reducción de la disper-
sión angular, κ, incrementa significativamente el espaciamiento necesario entre elementos del
arreglo de antena para sostener un nivel de correlación espacial dado.

La Fig.6.6b muestra la influencia sobre la función de correlación del valor medio de la altura
de los dispersores. En este caso particular se consideró que la altura máxima alcanzable por un
dispersor en particular (edificios) es de 30 m y el rango de valores medios de 8 m to 12 m, esto
se corresponde con una zona urbana con edificios de hasta 10 pisos y departamentos de hasta 2
pisos. Sin embargo, no se observan cambios significativos.

La Fig.6.7a muestra la influencia sobre la función de correlación las variaciones de radio
máximo alcanzable por los dispersores. Para una dispersión dada (a = 0.01) de las distancias
radiales de dispersores, el incremento de RS,máx lleva a un incremento del nivel de la función
de correlación espacial en recepción. Este comportamiento es debido a que el nivel de parecido
estocástico recae en el nivel de parecido de las fases de los caminos. Por lo tanto el incremento
de distancia radial favorece el parecido de los caminos con el consecuente incremento del nivel
de la función de correlación espacial en recepción.

La Fig.6.7b muestra la influencia sobre la función de correlación espacial de la orientación
del arreglo de antenas en recepción. Claramente, cuando el haz principal sintetizado (broadside)
del arreglo de antenas apunta a la zona de dispersores el nivel de correlación cae súbitamente
con la separación de elementes del arreglo de antenas. Este comportamiento es consistente con
los resultados reportados por Michailidis [223] donde, en un escenarios similar, el nivel de
correlación en recepción es minimizado cuando la diferencia entre θR y µ is 90◦.

La Fig.6.8a y la Fig.6.8b muestran la influencia de la ubicación del grupo de dispersores a
través de la variación del ángulo azimutal, µ, sobre la función de correlación tanto en transmi-
sión como en recepción. Considerando una separación de unas pocas longitudes de onda entre
elementos del arreglo de antenas tanto en transmisión como en recepción, observe que los va-
lores mínimos en uno y otro caso no son alcanzados de manera simultánea, es más cuando en
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Figura 6.4: Correlación espacial en transmisión (E{hq1p1hq2p1}) para el modelo MIMO de di-
mensión 2 × 2. Case 2, con los elementos del arreglo de antenas en transmisión dispuestos de
tal manera que el boresight del haz conformado apunte al arreglo de antenas receptor.

transmisión el nivel de correlación es máximo en recepción el nivel de correlación alcanzado
es mínimo. Sin embargo, a medida que la separación entre elementos de antenas se incremen-
ta tanto en transmisión como en recepción, se puede observar que ambos niveles disminuyen
su variabilidad y disminuyen monotónicamente sus niveles. En otras palabras, las Fig.6.8a y
Fig.6.8b sugieren que con la separación apropiada entre elementos de antena, es posible obte-
ner una matriz de canal con elementos prácticamente no correlacionados.

En términos generales y considerando los resultados numéricos obtenidos, tomando una se-
paración apropiada entre elementos de antenas la influencia de los dispersores locales alrededor
del arreglo receptor desaparecen. Sin embargo, aunque los valores de correlación en transmi-
sión y recepción representan métricas relevantes para obtener una mayor comprensión de la
estructura del canal, no resulta completa en su descripción cuando las direcciones de salida y
las direcciones de arribo de las señales presentan algún tipo de relación geométrica. Esto es
particularmente cierto para el caso de modelos de canal de simple rebote o de interacción única
con los dispersores. Por lo tanto, para completar el análisis y obtener una visión más completa
de los potenciales beneficios que pueden obtenerse con este tipo de canal, en la próxima sección
se analiza la capacidad ergódica del canal.
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Figura 6.5: Correlación temporal del modelo de canal MIMO 2× 2 para el caso 2, con los ele-
mentos del arreglo de antenas en transmisión dispuestos de tal manera que la dirección principal
del haz conformado apunte al arreglo de antenas receptor.

6.2.2. Análisis de la capacidad ergódica

La comunicación aire-tierra desde aeronaves UAV enfrenta desafíos en el enlace de datos
aire-tierra distintos a los enlaces de comunicación terrestres; por ejemplo el valor de capacidad
alcanzable en la comunicación aire-tierra de aeronaves UAV se ve afectado por la orientación
del haz conformado por el arreglo de antenas receptor y la orientación media de la distribución
de dispersores no isotrópicos alrededor del arreglo receptor. La distribución de dispersores no
isotrópicos refleja un entorno urbano realista en el que se configura un AoA dominante. Sin
embargo, un sólo AoA es válido en un escenario cuasi-estático mientras que el enlace de co-
municación aire-tierra de la aeronave UAV experimenta variaciones en las condiciones de canal
debido a la característica de vuelo dinámico. En particular, la característica de vuelo circular
del UAV impone variaciones de gran dinámica en el AoA de la señal que llega a cada elemento
del arreglo de antenas en recepción. Todas estas variaciones afecta de alguna manera la capaci-
dad alcanzable del enlace aire-tierra. La capacidad alcanzable de un enlace de comunicaciones
puede analizarse a partir de las componentes directa e indirectas de la señal. La señal que llega
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Figura 6.6: Correlación en recepción como función de la separación entre elementos de antena.
Curvas paramétricas con κ y HS,máx

al receptor se puede descomponer en un componente de LOS y NLOS, y ambos están relacio-
nados por la el factor de Rice [224]. En el paradigma de comunicación MIMO, la componente
LOS de la señal es deterministica y usualmente degrada el valor de la capacidad de canal. Sin
embargo, estudios mostraron que teniendo en cuenta específicas separaciones entre elementos
de antenas, se puede construir matrices de canales MIMO de rango completo solamente con
componente LOS [225, 226]. La componente NLOS de la señal, por otro lado, es la compo-
nente clave que permite el aumento lineal con el número de antenas de la capacidad ergódica.
Sin embargo, este resultado considera que la distribución de los dispersores es isotrópicas y
esto no refleja un escenario realista en las comunicaciones UAV. Además, un escenario realista
suele tener una distribución de dispersores no isotrópicos con un ángulo dominante de señales
de llegada que podría degradar potencialmente el valor de capacidad esperada. Sumado a esto,
en el enlace de comunicación aire-tierra del UAV, el receptor sufre de variaciones de AoA de
señal, por la orientación relativa de los arreglos de antenas o por el movimiento del transmisor,
y esto afecta, principalmente, a la componente de señal NLOS. Todos estos efectos a los que
están sujetos la señal en su trayecto aire-tierra deben ser tenidos en cuenta para el desarrollo de
sistemas de comunicaciones que permita alcanzar mayores tasas de datos, que las actuales. Para
esto es necesario contar con un modelo de canal que permita reproducir estos efectos y partir de
ello diseñar esquemas eficientes de comunicación capaces de extraer la máxima capacidad al-
canzable. En la literatura, un enorme volumen de trabajos han reportado que el máximo valor de
capacidad, para un escenario en particular, es alcanzado considerando solamente la componente
NLOS. Como consecuencia, la presencia de la componente LOS solamente puede degradar el
máximo valor de capacidad. Por el contrario, otros trabajos reportaron que una matriz de canal
MIMO de rango completo puede ser construida a partir la componente LOS. A partir de esto,
los mismos trabajos reportaron, que la capacidad del sistema de comunicaciones, con compo-
nentes LOS y NLOS, podía alcanzar el máximo valor de capacidad, como si solamente existiera
componente NLOS, o inclusive un valor más grande [227]. Estos resultados animan a tener en
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Figura 6.7: Correlación en función de la separación entre elementos de antena en transmisión y
recepción. Parametrico con RS,máx y θR

cuenta la componente LOS en los diseños de sistemas de comunicaciones MIMO. Sin embargo,
la construcción de matrices de canal MIMO de rango completo con arreglos de antenas lineales
y uniformes, requiere de espaciamientos entre elementos que no resultan prácticos en aplica-
ciones donde el rango entre transmisor y receptor superen el kilómetro de distancia y operen a
frecuencias de portadora por debajo de los 10 GHz.

Con el objetivo de derivar criterios prácticos de diseño, esta sección busca estudiar los efec-
tos conjuntos de las componentes LOS y NLOS teniendo en cuenta las distribuciones no isotró-
picas de los dispersores, su concentración alrededor del AoA medio y las posiciones relativas
de los arreglos de antenas impuestas por las características de vuelo de la aeronave.

Considerando un comportamiento de canal no selectivo (banda angosta) y sin realimenta-
ción de estados de canal, i.e. la matriz de canal es conocida perfectamente en el receptor, pero
no en el lado transmisor. Además, si la potencia total transmitida es asignada a cada elemento de
antena del arreglo transmisor de manera uniforme. Entonces, la capacidad promedio en bps/Hz,
esta dada por:

E{C} = E
{

log2

[
det

(
ILr +

SNR

Lt
HHH

)]}
(6.1)

donde det(·) denota determinante y SNR es la relación de potencia de señal a potencia de ruido
en el receptor. Ya que en su forma general, el canal de comunicaciones aire-tierra puede ser
Rician o Rayleigh, la matriz H puede ser escrita como,

H = HLOS + HNLOS, (6.2)

donde K es el factor de Rician. HLOS es una matriz de LR × LT elementos que contiene las
respuestas al impulso normalizada de la componete LOS de la señal. La HNLOS es una matriz
de LR × LT componentes conteniendo la respuesta al impulso de la componente NLOS de la
señal.

Como no se tendrá en cuenta la posibilidad de construcción de una matriz LOS de rango
completo, por resultar no práctico, a continuación se presentan los resultados de la capacidad
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Figura 6.8: Correlación en función de la separación entre elementos de antena en transmisión y
recepción. Paramétrico con µ

ergódica analizada considerando solamente la componente NLOS. Con ello se determina la
máxima capacidad alcanzable en cada punto de evaluación del modelo y luego, se extienden los
cálculos considerando ambas componentes, LOS y NLOS, para su comparación. Por motivos
de espacio, pero sin pérdida de generalidad, los resultados de capacidad, paramétricos con las
características no isotrópicas de los dispersores y la orientación de los arreglos, corresponde
al punto A de evaluación del modelo. Para luego al final comparar los valores alcanzados de
capacidad en todos los puntos de evaluación del modelo.

La capacidad ergódica, teniendo en cuenta solamente la componente NLOS se muestra en
la Fig.6.9a como función de la separación de entre elementos del arreglo de antena receptor y
para diferentes ángulos de llegada que resultan de las diferentes posiciones que puede adoptar el
cluster de dispersores alrededor del receptor. Debido a la simetría geométrica propia del vuelo
de la aeronave, solamente se muestran los ángulos de arribo de µ = 0o a µ = 90o. Note que, a
partir de valores de δR = 1.5λ en adelante, las diferentes curvas de capacidad convergen a un
valor de 11.3 bps/Hz y el desempeño de µ = 0o y µ = 90o son coincidentes.

La Fig.6.9b muestra el desempeño de la capacidad para diferentes orientaciones del arreglo
de antenas receptor y un ángulo de arribo fijo. Notar la influencia de la distribución no isotrópica
de los dispersores se desvanece a medida que se incrementa el espaciamiento entre elementos
de antenas del arreglo y que las curvas convergen al valor de capacidad de 11.3 bps/Hz. La
Fig.6.10a muestra la influencia de la concentración de los dispersores alrededor de su ángulo
medio, (AoA), alrededor del receptor. La concentración es controlada por el parámetro, κ, de
la función de densidad de probabilidad Von Mises con un rango de 0 to 9. En particular, el
valor de κ = 0 modela una distribución azimutal uniforme de los dispersores y el valor de
κ = 9 modela una distribución de dispersores no isotrópica con una dispersión angular de 6.3o

aproximadamente. En este caso el comportamiento de las curvas es similar a las mencionadas
anteriormente, i.e. a partir de valores de espaciamiento de δR = 2.5λ las curvas en la Fig.6.10a
convergen a 11.3 bps/Hz de capacidad.

La Fig.6.10b muestra la influencia de distintos ángulos de arribo en la capacidad alcanzable
como función de la separación de elementos de antenas del arreglo transmisor. Notar que, a
partir de δT = 45λ las curvas de capacidad convergen también al valor de 11.3 bps/Hz.
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Figura 6.9: Capacidad ergódica en función de la separación entre elementos de antena en recep-
ción.

Las Figuras.6.9a, 6.9b, 6.10a y 6.10b, claramente sugieren que, incrementando el espacio
entre los elementos de antenas del arreglo receptor más allá de 1.5λ los efectos de la distribución
no isotrópica de los dispersores y los efectos de la orientación relativa del haz conformado se
reducen significativamente. Sin embargo, vale la pena recordar que en los resultados mostrados
en las Fig.6.9a a Fig.6.10b no se considera componente LOS.

Ahora en base a los resultados previos, la evaluación numérica de la capacidad ergódica
para todos los puntos de evaluación del modelo y considerando también la componente LOS,
se muestra en la Fig.6.11. Además, se muestran resultados para diferentes separaciones entre
elementos de antenas del arreglo en recepción.

En esta sección se estudió la capacidad ergódica del canal tierra-aire de una aeronave no
tripulada particularizado a un tipo de vuelo circular, de baja altura y con dispersores alrededor
del receptor, ubicado en tierra, considerando que la distribución espacial de los mismos (los
disperosores) no es isotrópica. En base a los resultados de simulación numérica, se encontró que
si se toma suficiente separación entre elementos de antenas en recepción, los efectos nocivos de
la distribución de los dispersores y los AoA variantes en el tiempo (por la geometría del vuelo),
se minimizan. En base a estos resultados, se presentó el desempeño alcanzable, en términos
de capacidad, para todos los puntos de evaluación del modelo, mostrando valores de capacidad
superiores (para δR = 4λ y δT = 70λ) en relación a un diseño de separación de elementos de
antenas de 1

2
λ clásico en la literatura. A partir de esto resultados, a continuación se discute el

modelo de sistema en función de los parámetros que este modelo impone.

6.3. Arquitectura del sistema de comunicaciones Aire-Tierra

El modelo del BC del sistema MU-MIMO se puede apreciar en la Fig. 6.1 donde se en-
cuentra enfatizados los bloques de estudio. El transmisor móvil está equipado con un arreglo
de antena de dos elementos en transmisión (Mt = 2) mientras que cada uno de los K usuarios
activos dispone de un único elemento de antena en recepción (Mr = 1).
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Figura 6.10: Capacidad ergódica en función de la separación entre elementos de antena en
recepción.

Se considera que el sistema de comunicaciones opera en un entorno inalámbrico con línea
de vista LOS y dispersores ubicados de manera no-isotrópica. Además, se considera que el
comportamiento del canal relativo a la tasa de símbolos del sistema de comunicaciones presenta
desvanecimiento plano en frecuencia. Consecuentemente, los coeficientes ganancia de canal que
experimenta el k-ésimo usuario en recepción desde la m-ésima antena del transmisor se puede
describir a partir de los resultados de la extensión del modelo de canal propuesto en el capítulo
anterior.

Se considera además que todos los usuarios experimentan procesos de desvanecimiento es-
pacial independientes entre sí. En el modelo de sistema de comunicación inalámbrico anterior,
se había considerado entre cada MS activa y la BS era posible considerar ganancias de canal in-
dependiente de un usuario a otro, dando lugar a diferentes valores de atenuación de propagación
para cada situación particular sin que tenga importancia cuan cerca pueden estar los usuarios
uno de otros. Sin embargo, en base a los resultados de correlación espacial del capítulo anterior,
la distancia física entre elementos de antena que presentan un valor de correlación por debajo de
0.1 existen a partir de 4λ. Considerando una frecuencia de portadora de 2.4 GHz esto representa
una separación de aproximadamente 0.5 metros entre usuarios/dispositivos.

En este capítulo también se considera un modelo de desvanecimiento por bloque. No obs-
tante, por el tipo de escenario de análisis de este capítulo es necesario considerar el tiempo de
coherencia del canal para derivar la máxima longitud de trama y de esta manera la carga de
señalización asociada a la tasa de variación de canal. De acuerdo a este modelo, cada MS co-
difica la Información de Estado del Canal CSI que experimenta en recepción en un mensaje de
realimentación, el cual se transporta hacia el transmisor a través de un canal reverso con ancho
de banda restringido, donde de la misma manera que en el Capítulo 3 no se consideran retardos
ni se introducen errores en dicho proceso.

En un escenario con dispersores ubicados de manera isotrópica y una gran cantidad de
usuarios/dispositivos existen múltiples direcciones espaciales que ofrece una alta probabilidad
de seleccionar un grupo de usuarios a transmitir a partir de la Información de Dirección del
Canal CDI que reportan, garantizando de este modo la compatibilidad espacial entre todos los
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Figura 6.11: Capacidad ergódica en cada punto de evaluación del modelo. SNR= 17dB

miembros del conjunto seleccionado en cada instante. Sin embargo, en un escenario con dis-
persores ubicados espacialmente de manera no-isotrópica, las direcciones espaciales, aunque
abundantes, pueden resultar con un gran parecido. Se discutirá las opciones en este Capítulo.
Se considera, además, que el proceso de diagramación no tiene en cuenta la calidad de canal
instantánea que experimentan los usuarios individuales en cada instancia de transmisión.

El esquema de precodificación utilizado es un esquema de Conformación de Haz Lineal
LBF, y se lo utiliza como una alternativa lineal de baja complejidad para implementar una
estrategia de Acceso Múltiple por División en Espacio SDMA en transmisión.

De manera general, un sistema MU-MIMO que aplica SDMA en transmisión, la señal reci-
bida en la k-ésima MS, en el intervalo de tiempo [t, t+ T ] viene dada por

rk(t) = hTk · g + σnk(t), k = 1, ..., K, (6.3)

donde (·)T denota la operación de transposición. g ∈ CMt×1 corresponde al vector de señal,
con los símbolos de información de los usuarios diagramados afectados también por su firma
de usuario y ganancia de procesamiento N que se transmite desde los elementos del arreglo de
antenas de la BS. hk ∈ CMt×1 es el vector de estado de canal del k-ésimo usuario en recep-
ción, mientras que nk(t) representa la componente de ruido complejo Gaussiano Blanco Aditivo
AWGN con media nula y varianza unitaria. σ representa un factor de escala que modifica la va-
rianza del ruido.

La restricción de potencia en la señal de entrada implica que se debe satisfacer la relación

E{gHg} ≤ Pt, (6.4)

donde Pt representa la energía total que el sistema asigna por cada intervalo de transmisión,
mientras que (·)H representa el Hermitiano de un vector(transpuesto conjugado). Además, con-
sidera que no es posible aplicar mecanismos de control de potencia de rápida respuesta en
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Figura 6.1: Estructura general de un sistema de comunicación con SDMA en el DL y receptor
Multiusuario.

transmisión; por esto, se supone que el valor de Pt permanece invariante a lo largo del tiempo
de transmisión.

El vector de señal transmitida se encuentra relacionado con los símbolos de información a
través de un esquema de precodificación lineal de la siguiente manera

g =
K∑
k=1

√
pkwkbksk(t), (6.5)

donde sk(t) y bk representan, la firma de usuario y el símbolo de datos del k-ésimo usuario.
wk ∈ CMt×1 con ‖wk‖2 = 1 representa el vector de conformación de haz lineal del k-ésimo
usuario y pk representa el factor de potencia asignado al k-ésimo usuario. Además, se considera
que el transmisor distribuye de manera uniforme la potencia Pt por antena y por usuario en
transmisión.

A medida que el número de usuarios crece, el empleo de mecanismos de diagramación en
transmisión permite que la BS pueda seleccionar un subconjunto de usuarios, de un total de K
usuarios activos a nivel de sistema, con el propósito de enviar información simultánea a todos
ellos utilizando precodificación lineal en el extremo transmisor con algún criterio específico. En
este contexto, S ⊆ {1, ..., l..., L}, L < K, identifica al subconjunto de usuarios seleccionados
en transmisión en un intervalo de transmisión arbitrario.

En base a estas consideraciones la (6.3) se puede reescribir de la siguiente manera:

rk(t) =
√
pk(h

T
k ·wk)bksk(t)︸ ︷︷ ︸

dk:Señal Deseada

+
L∑
l 6=k

√
pl(h

T
k ·wl)blsl(t)︸ ︷︷ ︸

qk:Interferencia Mutua

+mk(t)︸ ︷︷ ︸
Ruido

, l ∈ S, (6.6)

de esta manera se puede apreciar en la (6.6) que, sumada a la señal deseada, existe el aporte de
la interferencia mutua y el ruido. El subconjunto de usuarios seleccionados en cada intervalo
de transmisión se determina en base a la política de diagramación específica que implemente el

Horacio A. Mendoza Pag. 211



Capítulo 6. Arquitectura de Sistemas de Comunicaciones en canales MIMO Aire-Tierra

sistema. Es importante resaltar que el esquema de selección de usuarios en transmisión deberá
proveer una solución de compromiso razonable entre tasa de transmisión alcanzable (a nivel
de sistema) y grado de equidad en la asignación de recursos comunes (entre todos los usuarios
participantes), para que su implementación práctica resulte apropiada.

Considerando que es factible utilizar un modelo de proyección orto-normal de dimensión
finita (Ver apéndice 3.A), la ecuación (6.6) puede escribirse como:

rk =
√
pk(h

T
kwk)bksk +

L∑
l 6=k

√
pl(h

T
kwl)blsl + σmk, (6.7)

además, se adopta un esquema de asignación uniforme de potencia en transmisión a cada usua-
rio, donde

√
pk =

√
pl = 1√

L
. La señal recibida, entonces se puede escribir como

rk =
1√
L
h̃1bksk +

1√
L

L∑
l 6=k

h̃lblsl + σmk, (6.8)

donde al escalar
h̃l = (h1 ·wl), l ∈ S (6.9)

lo denominaremos de ahora en más canal ajustado y es ajustado para maximizar la energía de
la señal deseada en recepción. Además, se ha simplificado la notación por claridad, supeditado
a que la señal de interés corresponde a la de subíndice 1. La ecuación (6.8) también puede
expresarse en formato matricial, i.e.,

r =
1√
L

SHb + σm, L ≤ K (6.10)

donde

S , [s1 s2 · · · sL] ,

H , diag(h̃1,1, h̃1,2, · · · h̃1,L),

b , [b1 b2 · · · bL]T , (6.11)

y, para aumentar aún más la claridad, se ha omitido el índice temporal.
Teniendo en cuenta las restricciones de implementación práctica que existen en los disposi-

tivos M2M reales, nos concentramos en caracterizar el escenario de trabajo factible de encontrar
en un sistema MIMO con Múltiples Usuarios en el contexto de IoT: un canal BC donde la BS
está equipada con un arreglo de antenas de dos elementos en transmisión (Mt = 2) mientras
que cada MS dispone de un único elemento de antena en recepción (Mr = 1).

De acuerdo al modelo de sistema de comunicaciones empleado, el conocimiento del canal
ajustado, es considerado conocido en el receptor, esto significa que, en este caso, el k-ésimo
receptor conoce el valor de h̃k, su propio canal ajustado, pero desconoce el canal ajustado de
los otros dispositivos participantes en el sistema. De acuerdo a todo lo expuesto, el modelo del
sistema de comunicaciones es el que se muestra en la Fig. 6.2

La motivación principal detrás de esta propuesta es caracterizar el comportamiento de distin-
tas estrategias de recepción a través de métricas de desempeño relevantes y compatibles con el
paradigma M2M para dar una propuesta de solución a los escenarios alejados de las principales
infraestructuras de comunicaciones pensadas para dar soporte a los dispositivos M2M.
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Figura 6.2: Arquitectura del Sistema de Comunicaciones Aire-Tierra.

Estas métricas involucra el conocimiento anticipado de parámetros del sistema requeridos
por la estrategia de recepción, tasas de BER, comportamiento ante la interferencia, entre otros.
Todo esto bajo la suposición que los receptores operan a lazo cerrado en un BC con MIMO,
donde la precisión de la Información de Estado del Canal en Transmisión CSIT parcial que
se reporta desde cada MS resulte compatible con los caudales de información de realimenta-
ción factibles de manejarse en los sistemas de comunicación inalámbricos contemporáneos, en
particular los orientados a dar soporte a la red M2M.

6.4. Estrategias de detección

En esta sección se extienden los resultados del receptor Adaptativo Ciego obtenidos ante-
riormente (Capítulo 3) aplicado al escenario de referencia propuesto. Además se extienden los
resultados del receptor MF como estrategia de recepción de referencia. En la 6.1 se observa el
desempeño del receptor MF para el punto de evaluación A del modelo de referencia donde la
referencia de máximo desempeño viene dada por la curva de BER de un receptor que no experi-
menta interferencia de otro usuario (linea continua roja). Es decir en un canal con único usuario.
El desempeño del mismo receptor pero con la presencia de un usuario interferente y diagrama-
ción OWO se muestra en línea contínua negra, donde se observa que el desempeño es similar
al caso de único usuario. En línea azul con caracteres de punto se muestra el desempeño del
receptor MF en presencia de un usuario interferente y diagramación OWO pero considerando
sólo la presencia de componente NLOS del canal. Cabe destacar la degradación de resultados
en el caso NLOS, este resultado se puede explicar notando que la presencia de línea de vista
del canal refuerza la separación de datos de usuarios al utilizar un diagramador tipo OWO dado
que este tipo de diagramador minimiza efectivamente los aportes de la interferencia la mayor
parte del tiempo en canales con línea de vista. Además, la estrategia de recepción MF resulta
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Figura 6.1: Desempeño del receptor MF para varios escenarios y condiciones de canal. En línea
continua roja se muestra el BER para el MF de único usuario y presencia de componente de
canal LOS y NLOS. En línea contínua negra el desempeño del receptor MF para el caso de la
presencia de un usuario interferente y diagramación OWO. En línea azul con caracteres de punto
el desempeño del receptor MF con presencia de un usuario interferente, diagramación OWO y
componente de canal NLOS. A modo comparativo también se muestra en línea discontinua el
desempeño del receptor MF con único usuario en canales con desvanecimiento Rayleigh.

beneficiada en esta situación.
La Fig. 6.2 muestra el desempeño del receptor MF en línea azul con caracteres de x para

el caso en el que existen 7 usuarios interferentes donde es claro que se degrada rápidamente el
desempeño con la cantidad de usuarios, aún cuando opera en canales con línea de vista inclusive.
En línea negra con caracteres de círculo se muestra el desempeño del receptor adaptativo ciego
con 7 usuarios interferentes donde es evidente la mejora de desempeño en alta SNR relativo
al receptor MF y con la misma pendiente que la curva de BER para caso del MF con único
usuario. Cabe destacar que a medida que la cantidad de usuarios que operan en simultáneo crece
la interferencia multiusuario se incrementa degradando el desempeño de aquellas estrategias de
recepción que no toman en cuenta la estructura de la interferencia multiusuario. Esto es evidente
de la Fig.6.2 donde el receptor adaptativo ciego es capaz de superar este problema. Sin embargo,
esta mejora de desempeño en términos de BER viene a costa de la necesidad de un incremento
en la SNR trasladando la curva hacia la derecha comparando con la obtenida en el capítulo
(3.32).

6.5. Sumario
En esta capítulo se estudió el desempeño de la separación entre elementos de antena tanto

en transmisión como en recepción. Se observó que la disposición geométrica en la aeronave
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Figura 6.2: Desempeño del Receptor MF operando en un canal MIMO 2 × 2 UAV con LOS y
NLOS. En en línea azul con caracteres X el desempeño para el caso en el que existen 7 usuarios
interferentes. En línea negra con caracteres de círculo el desempeño del receptor adaptativo cie-
go con 7 usuarios interferentes. En línea azul con caracteres de punto el desempeño del receptor
MF para el caso de único usuario y en línea discontinua negra el desempeño del receptor MF
operando en canales con desvanecimiento Rayleigh.

tiene influencia en las métricas de correlación del canal, como así también que el incremento
de la separación de elementos de antena en el receptor logra que la influencia de los distintos
parámetros se desvanezca.

La configuración geométrica no-isotrópica de los dispersores obliga a que los elementos de
antena en el arreglo deban separarse mas que media longitud de onda, como es clásico en la
literatura, para que la métrica de capacidad indique un desvanecimiento de los efectos nocivos.
A partir de estos resultados es posible inferir que con separaciones de 4 longitudes de onda
en adelante el sistema presenta valores de capacidad de canal cercanos a los de un canal con
desvanecimiento Rayleigh permitiendo de esta manera vislumbrar ganancias similares a los
enlaces Tierra-Tierra.

Se observa que el efecto de la presencia de la componente LOS de la señal en transmisión
genera un beneficio en el desempeño del receptor MF en términos de BER, sin embargo cuando
existes usuarios interferentes, configurados con canales independientes, la presencia de esta
componente genera un incremento de la interferencia, con la consecuente aparición de un piso
de error en el desempeño. En este punto el beneficio de operar con algoritmos de detección
ciega es evidente en la zona de alta SNR donde se observa una mejora sustancial de la curva de
BER.
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Capítulo 7

Conclusiones

Este capítulo provee un resumen de los aportes más relevantes obtenidos en este trabajo
Doctoral.

7.1. Introducción
El paradigma de comunicaciones M2M está caracterizado principalmente por una masi-

va cantidad de dispositivos inteligentes, de bajo costo, bajo caudal de datos y restricciones en
el consumo de energía, donde el éxito de la integración de los dispositivos M2M recae en la
existencia de una infraestructura de comunicaciones que brinde soporte de comunicaciones a
los diversos dispositivos M2M. Sin embargo, la existencia de infraestructura de soporte de co-
municaciones M2M en todo momento y lugar no es realista y no todos los dispositivos M2M
consiguen integrarse a la red IoT. Uno de los mayores desafíos en la comunicación de disposi-
tivos M2M es dar cobertura a una masiva cantidad de los mismos que requieren la transferencia
de pequeñas cantidades de datos. Además, requerimientos de bajo consumo y costo limitan la
cantidad de antenas que pueden desplegarse en los dispositivos M2M, creando serios proble-
mas de cobertura en ubicaciones que no son frecuentadas por personas. Por ejemplo, sistemas
de monitoreo de agua, gas y electricidad implementados en zonas de acceso restringido o sub-
terráneo. De manera similar, el problema de cobertura, es compartido también por aquellos
dispositivos M2M ubicados en zonas alejadas de infraestructuras de comunicaciones, como las
redes celulares.

Los resultados de trabajos de investigación desarrollados en las últimas décadas demuestran
que los canales de radio móviles equipados con Múltiples-Entradas y Múltiples-Salidas (MI-
MO) poseen un gran potencial para transmitir grandes caudales de datos en medios inalámbri-
cos, como así también incrementar el rango de cobertura. Este es un comportamiento inherente
del sistema MIMO con Múltiples Usuarios en canales Terrestres dado que se crea múltiples
direcciones espaciales que pueden aprovecharse para posibilitar el envío de corrientes de infor-
mación independientes a varios usuarios en forma simultánea. Por otro lado, cuando la cantidad
de usuarios o dispositivos activos dentro del sistema MU-MIMO aumenta, el empleo de al-
goritmos de diagramación de usuarios permite incrementar el rango de cobertura del enlace,
aprovechando la ganancia por Diversidad Multiusuario.

Alcanzar la capacidad máxima de un canal MU-MIMO depende de que la Información de
Estado de Canal (CSI) esté disponible en ambos extremos del enlace de radio. Sin embargo,
para la mayoría de las aplicaciones prácticas, disponer de toda la información del canal implica
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un aumento del volumen de tráfico de señalización dependiente de la cantidad de usuarios o
dispositivos del sistema. Es aquí donde se vuelve relevante que la aplicación de la Diversidad
en Transmisión a lazo cerrado en combinación con la diagramación multiusuario en sistemas
MU-MIMO ha demostrado ganancias sustanciales en la capacidad de suma alcanzable, aún en
el caso de no disponer información completa de canal. Por otro lado, estos resultados de ganan-
cias potenciales de capacidad son teóricos y no proporcionan información específica del tipo
de recepción que permite obtener estas ganancias, especialmente en términos de tasa de error
(BER). Estos resultados teóricos, han servido de motivación y guía para el desarrollo de nuevos
algoritmos de recepción que puedan capitalizar estas ganancias potenciales en escenarios de
comunicación multiusuario.

La Diversidad Multiusuario permite incrementar la capacidad de suma de un sistema en
escenarios donde la cantidad de usuarios o dispositivos activos tiende a ser masivo. El reque-
rimiento de bajo costo de los dispositivos inteligentes pensados para conectarse a la red M2M
lleva a considerar, para su despliegue, el uso de porciones espectrales de bandas no licenciadas.
Esto significa operar con elevados niveles de interferencia. Es conocido que el tipo de detección
a emplear en un sistema, depende principalmente de la intensidad de la interferencia que deba
soportar. En un sistema MU-MIMO, cuando el número de usuarios interferentes crece, también
se incrementa la interferencia volviéndose necesario el empleo de esquemas de detección mul-
tiusuario. En este sentido, el presente trabajo de investigación permite conocer el desempeño de
nuevos esquemas de recepción Multiusuario operando en Arquitecturas de Sistemas MIMO con
Diversidad en Transmisión a lazo cerrado implementados en escenarios factibles de encontrar
en la realidad, esto es operando en canales terrestres y en canales configurados mediante el uso
de Vehículos Aéreos no Tripulados.

7.2. Conclusión sobre cada pregunta de investigación

A través del desarrollo de este trabajo de Tesis se intentó proveer respuesta a las siguientes
preguntas de investigación:

1. ¿Cuáles son los desempeños, en términos de BER, de los distintos esquemas de receptores
multiusuarios en canales MU-MIMO con Diversidad en Transmisión a lazo cerrado?

Dentro de los esquemas de recepción analizados, el receptor de mejor desempeño es el
receptor adaptativo ciego. Los indicadores para arribar a esta respuesta se ofreció a través
de las métricas de curvas de BER y de desempeño en SINR de los distintos receptores
considerados. Donde el análisis se inicia con la estrategia de detección más sencilla, el
receptor MF cuyo desempeño en un escenarios sin interferencia establece una frontera
superior de desempeño con una complejidad reducida, pero incapaz de lidiar con la inter-
ferencia multiusuario. Luego se presenta el desempeño del receptor de Máxima Verosimi-
litud, el cual es implementable en sistemas con pocos usuarios ofreciendo un desempeño
superior respecto al MF. En esta investigación, éstos receptores se han adoptado como
fronteras de desempeño inferior y superior (óptimo) respectivamente para escenarios con
interferencia. Con desempeños intermedios subóptimos, se presentaron el receptor LDD
y el MMSE, seleccionados para su estudio debido a su importante propiedad de eliminar
la interferencia y ofrecer un desempeño mejorado en zonas de baja y alta SNR respec-
tivamente. Sin embargo, teniendo en cuenta la complejidad de implementación práctica,

Pag. 218 Horacio A. Mendoza



Capítulo 7. Conclusiones

se analizaron dos enfoques adaptativos del receptor MMSE, un enfoque está basado en el
algoritmo LMS y el otro es un receptor adaptativo de mínima varianza o Ciego.

2. ¿Cual es el impacto del uso de la información de canal CSI realimentada, sobre el desem-
peño de receptores multiusuarios?

El desempeño de los distintos receptores en canales MU-MIMO fue analizado en dos es-
cenarios distintos. En uno de ellos, el transmisor dispone de CSI completa para la trans-
misión; esto se logra considerando que no existen restricciones de ancho de banda en el
canal de señalización ni cuantización de la información de estado de canal. En el otro
escenario se considera que las distintas direcciones de canal abastecidas al transmisor se
realizan con un esquema de cuantización práctico, lo que produce una degradación de la
energía recibida en el receptor con respecto al escenario ideal. Los resultados de curvas
de BER muestran que, aunque existe una pérdida de desempeño al utilizar información
incompleta de canal, estas no son mayores a 0.3 dB. Este resultado tiene un alto impac-
to en la proyección de sistemas de comunicación futuros, pues es posible vislumbrar un
crecimiento masivo en la cantidad de dispositivos con un crecimiento con una pendiente
menor en el caudal de realimentación de datos de señalización.

3. ¿Cual es el receptor multiusuario que presenta la mejor relación desempeño/complejidad
en Arquitectura de Sistemas de Comunicación MU-MIMO con Diversidad en la Transmi-
sión, precodificación lineal y mecanismos de selección de usuarios?

En función de gráficas de BER y tablas comparativas, de cada estrategia de recepción, se
proveen los siguientes criterios de seleccción:

a) Conocimiento anticipado de los parámetros de la interferencia.

b) Complejidad de implementación.

c) Conocimiento de la estructura de la Interferencia.

d) Desempeño en términos de BER.

e) Adaptación dinámica.

a) En función del primer criterio, la selección apunta en primer lugar al receptor MF y
a los adaptativos LMS y Ciego, debido principalmente a los pocos parámetros que
necesitan para lograr la demodulación de los datos del usuario de interés.
El segundo criterio prioriza los receptores que aplican una transformación lineal
de la señal recibida para lograr la demodulación de los datos de usuario. En este
punto es importante aclarar que tanto el receptor LDD como el MMSE aplican una
transformación lineal de la señal recibida, pero a diferencia de las implementaciones
adaptativas y el receptor MF, requieren del cálculo de inversa de matrices. Este
requerimiento es tal que en escenarios dinámicos pueden llevar a una complejidad
de implementación inaceptable.

b) El escenario MU-MIMO analizado es compatible con los caudales de datos espe-
rables en los dispositivos M2M. Como este sistema está basado en el sistema de
Acceso Múltiple por División de Código, la capacidad de soporte de usuarios o dis-
positivos simultáneos está limitada principalmente por el nivel de interferencia, con
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esto en mente, es de suma importancia clasificar a los receptores de acuerdo al co-
nocimiento que tienen de la estructura de la interferencia y su capacidad de tomar
ventaja de ella. Esto, sin duda permite tomar ventaja a su vez en la demodulación
de los datos del usuario o dispositivo de interés. En este sentido, el receptor de MF
es el receptor que se debe descartar debido a que éste considera a la componente
de interferencia en la señal recibida, como parte del ruido del canal, es decir, no
hace ninguna consideración en relación a la posibilidad de explotar la estructura
multiusuario de la interferencia.

c) La selección de los receptores en función del desempeño en términos de BER con-
sidera a los receptores adaptativos LMS y Ciego como candidatos a elegirse, ya
que ambos convergen a tasas de errores de bits similares. Sin embargo, el conoci-
miento anticipado de secuencias de entrenamiento para el esquema que hace uso del
algoritmo LMS lo hace menos eficiente espectralmente frente al algoritmo adapta-
tivo ciego (algoritmo adaptativo de mínima varianza de salida). En el capítulo 3 se
ha demostrado a través de resultados numéricos que soportan los desarrollos semi-
analíticos que este tipo de estrategia de recepción es capaz de lograr la separación
de datos deseada en presencia de altos niveles de interferencia e inclusive, si dos
usuarios transmiten con la misma firma de usuario, mediante la proyección de los
datos de cada uno a subespacios ortogonales. Este tipo de estrategia de recepción se
adapta de tal manera que logra separar los datos de cada usuario o dispositivo. Por
otro lado la capacidad de adaptarse en ambientes con niveles de señal deseada por
debajo del umbral de ruido, lo posiciona como candidato para aquellos dispositivos
inteligentes que se reportan actualmente como de difícil integración a la red IoT. Es-
tos resultados, sin duda, permitirán la integración efectiva los usuarios o dispositivos
con rango de cobertura limitado en redes M2M.

d) Actualmente los escenarios de comunicaciones inalámbricos se están extendiendo
hacia aplicaciones en donde ambos extremos del enlace de radio presentan carac-
terísticas móviles, esto lleva a que el tipo de canal presente un mayor dinamismo
que el que se utilizó en la primera parte de esta Tesis. Es por esto que resulta de
gran importancia considerar también aquellos esquemas de recepción en donde la
adaptación dinámica, con alta eficiencia espectral, sea una propiedad inherente a la
estrategia de recepción. En función de este último criterio los receptores adaptativos
LMS y Ciego presentan diferentes características de adaptación dinámica. En este
sentido el receptor basado en el algoritmo LMS necesita de una secuencia de sin-
cronismo para la adaptación, en un escenario muy dinámico esto puede llevar a que
el algoritmo no alcance una convergencia aceptable y por ende el receptor experi-
mente una cantidad de errores que puede resultar inaceptable. Por otro lado, como
se mencionó anteriormente, a favor del receptor adaptativo ciego está la característi-
ca de adaptación sin secuencia de sincronismo, que lleva a presentar un desempeño
superior espectralmente que lo hace atractivo para su implementación en canales
dinámicos.

Las características de adaptación dinámica del receptor adaptativo ciego, sugieren su em-
pleo en la arquitectura de sistemas de comunicaciones MIMO móviles con Diversidad en
la Transmisión a lazo cerrado con el objetivo de brindar soporte de servicio a aquellos
dispositivos M2M alejados de infraestructuras de servicios de comunicaciones celulares.
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Sin embargo, para estudiar la factibilidad de uso en los mismos, es necesario disponer
de modelos de canal MIMO que reflejen las características de estos escenarios actuales,
como los que se configuran con vehículos aéreos autónomos no tripulados. Para esto se
propuso la utilización de

4. ¿Cual es la metodología de modelado de canal Aire-Tierra que puede proporcionar res-
puestas a los requerimientos de integración de dispositivos M2M? A través de los análisis
presentados en el capítulo 4 se concluye que el enfoque de modelado de canal híbrido,
geométrico-estocástico combina las mejores características de los modelos determinísti-
cos y estocástico. Esta combinación reproduce muy bien la evolución de las característi-
cas dinámicas espaciales y temporales del canal, especialmente cuando el usuario o los
obstáculos están en movimiento. En general las entradas del modelo se basan en alguna
suposición geométrica del entorno de propagación y en la superposición de información
del tipo estocástica. Este tipo de metodología de modelado es la adoptada en esta Tesis,
a partir de la cual, se avanza sobre un modelo particular para dar respuesta a los interro-
gantes plateados oportúnamente.

5. ¿Cual es el desempeño de las estrategias de recepción identificadas en canales Aire-
Tierra?

En función del escenario de referencia propuesto para el análisis de desempeño del mo-
delo de canal MIMO propuesto, se obtuvieron resultados de métricas de capacidad que
evidencian una independencia de los efectos del punto de evaluación del modelo de re-
ferencia, a medida que los elementos de antenas tanto en recepción como en transmisión
se alejan. La evidencia mencionada tiene en cuenta la presencia de la componente LOS
y NLOS. En este contexto aunque es conocido que la presencia de una componente LOS
es benigno para un sistema de comunicaciones SISO no resulta de la misma manera para
un sistema de comunicaciones MIMO. Este tipo de comportamiento, se debe a que los
canales MIMO configurados resultan con un nivel de correlación mayor a 0.5 como se
observaron en los resultados, generando una degradación esperada de la capacidad de ca-
nal MIMO. Sin embargo, los resultados de capacidad obtenidos alcanzan un desempeño
cercano a la capacidad teórica lo que sugiere que la separación de elementos tanto en
transmisión como en recepción resulta clave en la obtención de los resultados de capaci-
dad con la componente LOS incluida.

Por otro lado, en función del escenario de referencia seleccionado, los resultados de co-
rrelación temporal indican que a medida que el transmisor se encuentra más alejado del
receptor, la influencia de la movilidad del mismo se desvanece y cualquier variación tem-
poral del canal es principalmente debido a la movilidad del receptor. En base a las re-
sultados de comportamiento de canal, se concluye que en escenarios de referencia con
vuelo circular la Arquitectura de Sistema de Comunicaciones MIMO con Diversidad en
Transmisión a lazo cerrado es aplicable y el desempeño del Receptor Adaptivo Ciego en
términos de tasa de error comparada con el desempeño del receptor MF resulta robusto,
inclusive ante la presencia de varios usuarios interferentes.
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7.3. Limitaciones de los resultados obtenidos
En los escenarios analizados se han considerado algunas suposiciones que se definieron a la

hora de definir los modelos de sistemas que se utilizaron.
En la primera parte de esta Tesis, las ganancias individuales de canal fueron modeladas

como RV con PDF Rayleigh iid con proceso de desvanecimiento por bloque. Un abordaje más
realista involucra extender el análisis, incorporando características dinámicas de escala pequeña
del canal. Esto significa que el canal se comporte como de banda ancha frente a la tasa de datos
a la que opera la arquitectura del sistema. De manera similar, en la segunda parte de esta Tesis,
el modelo de canal propuesto se comporta como de banda angosta frente a la tasa de datos de la
arquitectura del sistema de comunicaciones.

Una de las consideraciones principales a lo largo de este trabajo es que el comportamiento
del canal de un usuario no influía en el comportamiento del otro usuario. Esta suposición se
mantuvo, sin importar la separación espacial entre usuarios. En un escenario más realista, existe
un parecido estocástico del comportamiento del canal cuando dos o más usuarios comparte una
estructura de dispersores similar (consistencia multiusuario). Esto no se ha tenido en cuenta en
el modelo de canal propuesto, y por lo tanto tampoco se refleja en los resultados obtenidos.

Los modelos de canal utilizados en esta Tesis, no tienen en cuenta el efecto de la dispersión
difusa, es decir que los dispersores se comporten como superficies reflectantes perfectamente
lisas y no generen dispersiones de fase de la señal.

El conocimiento de la CSI en el receptor se implementa, en la mayoría de los sistemas prác-
ticos, a partir de señales pilotos que se difunden desde los elementos que componen el arreglo
de antena de la BS. La estimación de la CSI en el receptor consume recursos que deberían
incluirse en un modelo más general como así también la extensión de la suposición que la in-
formación de las CDI en el transmisor, esté presente libre de errores y retardos. Esta situación
puede tornarse crítica si la dinámica de los canales es muy alta impactando de manera directa
en la señal recibida en el receptor.

El escenario de referencia con vuelo circular del UAV puede no resultar el más apropiado
para determinadas aplicaciones, por ejemplo para recolección de datos. En este tipo de aplica-
ciones es necesario incorporar rutas de vuelo donde la interacción con la estructura de receptores
del entorno resulte conocida o estimable.

7.4. Líneas de investigación futuras
Líneas de investigación relacionadas al modelado de canal inalámbrico MIMO

1. Desarrollo de modelos de canal móvil a móvil de banda ancha

2. Estudio del impacto sobre el desempeño de receptores multiusuarios de la presencia de
usuarios cercanos. Involucra modelos de canal con consistencia multiusuario

Líneas de investigación relacionadas con algoritmos de separación de datos MIMO en
presencia de altos niveles de interferencia

1. Estudio de esquemas de recepción multiusuario MIMO aplicando identificación por subes-
pacios.
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2. Estudio del desempeño de algoritmos de recepción que involucren un número de antenas
mayor a 1 (Mt ≥ 1).
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