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RESUMEN

Los sistemas de comunicaciones PLC (Power Line communications) han
despertado en los ultimos afios un gran interés investigador, existiendo ya algunas
propuestas comerciales para conectividad multimedia en el hogar, y estdn jugando un
papel importante en el desarrollo de las redes de distribucion inteligentes de energia
(Smart Grids). Al mismo tiempo han supuesto un cambio en la sociedad actual, siendo
uno de los medios mas importantes para proporcionar soporte de banda ancha para la
transmisién de datos. El hecho de tratarse de un medio con un coste muy bajo de
instalacion al utilizar la red eléctrica ya existente en la mayoria de entornos publicos
interiores (edificios, viviendas, fabricas, industrias, etc.) es una de sus principales
ventajas.

El canal PLC presenta ciertas particularidades, como son el fuerte
desvanecimiento selectivo en frecuencia, la mayor duracién efectiva del canal, asi como
la caracterizacion del ruido del canal en ruido de fondo y en tres tipos de ruido impulsivo.
El estandar IEEE 1901-2010 propone el uso de Wavelet-OFDM como técnica de acceso
al medio. Esta técnica permite mejorar la eficiencia espectral del sistema al definir mejor
en frecuencia las subportadoras y, por tanto, reduce las emisiones fuera de la banda de
emisién. Wavelet-OFDM introduce un filtrado por cada subportadora tras la DCT-IV,
conocido como filtro prototipo. Este filtrado hace que simbolos consecutivos se solapen
en el dominio del tiempo.

El primer objetivo de la tesis es proponer un algoritmo robusto de sincronismo
temporal en sistemas PLC de banda ancha, empleado como técnica de acceso al medio
Wavelet-OFDM. Dicho algoritmo propone el uso de conjuntos complementarios de
secuencias multinivel como simbolo piloto, debido a las propiedades éptimas de
correlacién que presentan éstas, haciendo posible realizar una sincronizacion precisa en
el receptor.

En segundo lugar, se analizan posibles métodos de igualacion y estimacion de
canal para compensar los efectos que se introducen en la transmision PLC. Para ello es
necesario el estudio de diversas técnicas de transmisién, como la insercién del prefijo
ciclico y el zero-padding, para seleccionar la que mejor se ajuste a las especificaciones.
Al igual que antes para el sincronismo, los algoritmos propuestos para estimacion e
igualacion de canal se basan en el empleo de secuencias Zadoff-Chu como simbolos
piloto en los predmbulos de la transmisién PLC.

Finalmente, se presenta una arquitectura eficiente basada en FPGAs (Field-
Programmable Gate Arrays) para la implementacidon en tiempo real del algoritmo de
sincronismo propuesto, junto con otra para la estimacion e igualacion del canal,
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susceptibles de ser integradas en un hipotético receptor PLC que emplea como técnica
de acceso al medio Wavelet-OFDM.



ABSTRACT

Power Line communications (PLC) systems have experienced an increasing
research interest in recent years: there are already some commercial proposals for
multimedia connectivity in homes, and they are playing an important role in the
development of smart energy distribution networks (Smart Grids). At the same time,
they have implied a change in the current society, being one of the most important
means to provide broadband support for data transmission. The fact of being a medium
with a very low installation cost, since they use the existing electrical network in most
of the indoor public environments (buildings, households, industrial factories, etc.), is
one of its main advantages.

The PLC channel has certain particularities, such as the strong selective frequency
fading, the longer effective channel length, as well as the characterization of the channel
noise into background noise and into three types of impulsive noise. The IEEE 1901-2010
standard proposes the use of Wavelet-OFDM as a medium access technique. This
technique allows to improve the spectral efficiency of the system by better defining the
subcarriers in frequency and, therefore, it reduces emissions outside the emission band.
Wavelet-OFDM introduces a filtering for each subcarrier after the DCT-IV, known as a
prototype filter. This filtering makes consecutive symbols overlap in the time domain.

The first objective of the thesis is to propose a robust algorithm of temporal
synchronization in broadband PLC systems, using the Wavelet-OFDM as medium access
technique. This algorithm proposes the use of complementary sets of multilevel
sequences as pilot symbols, due to their optimal correlation properties, making it
possible to perform a precise synchronization in the receiver.

Secondly, possible methods of equalization and channel estimation are analyzed
to compensate the effects introduced in the PLC transmission. This requires the study of
various transmission techniques, such as the insertion of a cyclic prefix and zero-
padding, to select the one that best fits the specifications. As before for synchronism,
the proposed algorithms for estimation and channel equalization are based on the use
of Zadoff-Chu sequences as pilot symbols in the preambles of the PLC transmission.

Finally, an efficient architecture based on FPGAs (Field-Programmable Gate
Arrays) is presented for the real-time implementation of the proposed synchronization
algorithm, together with the ones proposed for the estimation and equalization of the
channel, which can be integrated into a hypothetical PLC receiver that uses Wavelet-
OFDM as medium access technique.
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Capitulo 1
Introduccion

A lo largo de la historia, el hombre se ha visto acompanado por los sistemas de
comunicacidn, desde los mas simples como los gestos corporales, hasta las modernas
técnicas de comunicacidn digital, que hoy en dia siguen evolucionando. Dentro de este
enorme abanico, el sistema eléctrico forma una red que enlaza miles de hogares,
empresa, instituciones publicas, por mencionar algunas. Esta red, que podria ser la mas
grande a nivel mundial, ha dado origen a una nueva tecnologia de transmisién de datos
conocida como Power Line Communication (PLC), la cual es un area de investigacion muy
atractiva y potencialmente conveniente para la transmisidon de datos a tasas elevadas
sobre una infraestructura ya existente.

La tecnologia PLC representa un reto a la hora de transmitir datos a través de un
medio que fue originalmente disefiado para la distribucién de energia eléctrica y no para
la transmisidén de datos. Algunas de las principales desventajas que presenta este tipo
de medio de comunicacién, que en cierta forma lo conforman como uno de los peores
canales de comunicacion, son la presencia de ruido impulsivo, asi como otros tipos de
ruidos, ademas de tratarse de un canal variante en el tiempo. Para que los receptores
puedan combatir los efectos nocivos de los canales hay que dotarlos de dispositivos y
técnicas adecuadas.

Todos los problemas que se han mencionado degradan la sefial. La naturaleza
aleatoria que poseen hacen que, aunque se pueda encontrar un modelo bastante
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preciso para describir sus parametros, éstos son dificiles de determinar debido a que
cambian con el tiempo. Esto obliga a utilizar en los receptores técnicas adaptativas que
sean capaces de aprender las caracteristicas del canal y seguir sus variaciones
temporales.

En la presente tesis se abordan tres problemas fundamentales en Ia
comunicacidon PLC de banda ancha. Uno es la sincronizacion entre el transmisor y
receptor, siendo el mas importante debido a la complejidad que conlleva para la
posterior demodulacién de los datos emitidos. Los otros dos, aunque se estudien por
separado, se consideran dependientes. Uno de ellos es la eliminacién de la interferencia
inter-simbolo (ISI, Inter-Symbol Interference) mediante el uso de igualadores simples
para compensar la degradacién que sufre cualquier sefial sobre el canal PLC. El segundo
de ellos es la estimacién de canal: siendo ésta necesaria en la etapa de igualacion, la
obtencién de un modelo lo mas parecido posible al canal de transmisién mejora
significativamente la recuperacién de la sefial emitida.

Por ultimo, el empleo de dispositivos FPGAs (Field-Programmable Gate Arrays)
facilita la posible implementacién de cualquiera de estos algoritmos debido a su
versatilidad y elevado grado de paralelismo, caracteristicas éstas fundamentales para el
diseio de arquitecturas orientadas a la implementacién en tiempo real de las técnicas
de sincronismo y estimacidén e igualacién de canal en comunicaciones PLC. Se trata pues
de un aspecto fundamental de este trabajo, donde las propuestas superaran el ambito
tedrico para entrar en la definicion de arquitecturas hardware eficientes para su
implementacion.

1.1 Contexto de la Tesis

El trabajo realizado en esta tesis ha sido desarrollado en el Grupo de
Investigacion GEINTRA (Grupo de Ingenieria Electréonica Aplicada a Espacios Inteligentes
y Transporte), bajo el marco de la investigacion de dos proyectos publicos: Arquitecturas
eficientes basadas en SoCs para nuevas técnicas de acceso al medio en comunicaciones
de ultima generacion (DISSECT-SOC), 2013-2015; y Arquitecturas eficientes en SoCs para
tecnologias de capa fisica fiables en comunicaciones sobre redes eléctricas (SOC-PLC),
2016-2018. Ambos han sido subvencionados por el Ministerio de Economia y
Competitividad  (ref. TEC2012-38058-C03-03 y ref. TEC2015-64835-C3-2-R,
respectivamente).

El objetivo principal de ambos proyectos es buscar técnicas de acceso al medio
para comunicaciones de banda ancha, asi como la definicién de arquitecturas eficientes
basadas en FPGA para acometer su implementacion en tiempo real. En esta tesis se
aborda en mayor media la problematica que existe al realizar la sincronizacién entre
emisor y receptor, y la posterior estimacién de canal e igualacion de canal para
recuperar los datos transmitidos. Se proponen diferentes algoritmos con el fin de
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evaluar el comportamiento frente a sefiales reales sin dejar de lado una futura
implementacién en un dispositivo FPGA, asi como diferentes tipos de arquitecturas para
gue estos algoritmos que sean capaces de trabajar en tiempo real, llegando a una
relacién de compromiso entre consumo de recursos y rendimiento general del sistema.

1.2 Estructura de la Tesis

Atendiendo a la descripcion general proporcionada anteriormente, el
documento de esta tesis se ha dividido en los siguientes capitulos:

e Capitulo 2: “Estado del arte”. Se analizan los trabajos previos existentes en el
ambito del sincronismo y la estimacion e igualacion de canal para
comunicaciones banda ancha. Se evaluan las distintas alternativas, asi como su
posible adecuacién a las comunicaciones PLC, de forma que sea posible
establecer en los capitulos sucesivos una serie de aportaciones al estado de la
cuestion. Estas aportaciones constituyen el nucleo de este trabajo.

e Capitulo 3: “Sincronismo”. En este capitulo se expone el problema de la
sincronizacion entre el emisor y el receptor. El canal PLC presenta un fuerte
multicamino, ademas de diferentes tipos de ruido, siendo los mas caracteristicos
el ruido impulsivo sincrono y asincrono. Este dificulta realizar una sincronizacién
precisa, por lo que se plantea el uso de secuencias como simbolos pilotos,
estudiando la secuencia con la que mejores resultados se obtienen.

e Capitulo 4: “Estimacidén e Igualacién de canal”. Este capitulo presenta diferentes
estimadores e igualadores de canal presentes en la literatura, realizando un
estudio de las prestaciones y desventajas de cada uno. Se propone un nuevo
estimador de canal, el cual es capaz de eliminar parte del ruido anadido durante
el canal PLC. Igualmente se escoge un igualador en frecuencia por su simplicidad
y facil implementacion. Ademas, el conjunto de ambos consigue corregir errores
causados en la etapa de sincronizacion para una correcta entrada al
demodulador.

e Capitulo 5: “Implementacion y Pruebas Experimentales”. En este capitulo se
presentan los diagramas de bloques de las arquitecturas eficientes propuestas
para la implementacion en tiempo real de los bloques referentes a la etapa de
sincronismo y al conjunto de estimacion e igualacién de canal. Ademas, se
expone el AFE empleado en la capa fisica del sistema para el desarrollo de las
pruebas experimentales, observando las limitaciones que deben tenerse en
cuenta para el disefio del transmisor y del receptor PLC en la FPGA. Por ultimo,
se realizan pruebas experimentales con el sistema implementado y el canal PLC
para obtener los resultados reales oportunos.

3



Introduccion

e Capitulo 6: “Conclusiones y Trabajos Futuros”. Se expondran las conclusiones
obtenidas del desarrollo de esta tesis, incluyendo las referencias a las
publicaciones derivadas de la misma. Para finalizar, se expondran las posibles
trayectorias que se podran continuar como trabajos futuros.



Capitulo 2
Estado del Arte

2.1 Comunicaciones PLC (Power Line
Communications)

La tecnologia Power Line Communication (PLC), o comunicacién a través de la
red eléctrica, es el nombre que se ha dado a la transmisiéon de datos en banda estrecha
o en banda ancha, usando como medio fisico de transmisidn a la red eléctrica. El objetivo
de usar PLC consiste en aprovechar la infraestructura existente de la red eléctrica para
transmitir sefiales de baja frecuencia (50 o 60 Hz, segun el pais), encargadas de la
distribucién de potencia, y sefiales de mayor frecuencia para los datos, ambas circulando
a través del mismo cable. La tecnologia PLC utiliza portadoras dependiendo en qué
aplicacion en particular sea utilizada. En el caso de la presente tesis, se trata de una
aplicacion de banda ancha, por lo cual se utiliza una portadora que puede llegar hasta
los 62,5 MHz [Poude 14].

El uso de las lineas para la transmisién de datos no es algo novedoso, desde hace
unos anos se han usado las lineas eléctricas para la transmision de datos. Lo novedoso
de esta tecnologia es la tasa de transferencia lograda hoy en dia de hasta 1Gbps en una
red de area local [Maiga 09].
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2.1.1 Ventajasy limitaciones de las comunicaciones PLC

Entre las ventajas que presenta PLC se encuentran las siguientes [Huido 03]:

e Infraestructura existente: dicha infraestructura consiste en las lineas
eléctricas de baja y media tensién.

e Facilidad de acceso: se necesita Unicamente un enchufe para que exista
conexién. Esto hace posible el acceso de mas usuarios a los servicios
utilizando PLC.

e Alta velocidad: la velocidad disponible en PLC va creciendo dia a dia. Se
estima que pronto alcanzara los 200Mbps.

e Coste reducido: al no requerir infraestructura adicional los costos se
reducen considerablemente. El costo se centra principalmente en los
equipos que se adquieran.

e Elevada escalabilidad: las redes PLC son capaces de crecer y adaptarse a
cambios sin perder la calidad de los servicios que brinda [Forou 06].

Asi como se ha hablado de algunas de las ventajas que presenta las
comunicaciones PLC, también es posible encontrar algunas limitaciones. Entre las
principales limitaciones y sus posibles soluciones se pueden citar las siguientes [Hrasn
04].

Caracteristicas del canal de transmision PLC: las redes de suministro eléctrico de
bajo voltaje no han sido disefiadas para funcionar como una red de transporte de datos,
por lo que su uso para dicho cometido puede no resultar muy favorable.

Las redes eléctricas estan disefiadas de forma asimétrica, debido a que los
lugares donde llega el suministro eléctrico pueden tener diversas localizaciones. Por
otro lado, los cables por donde son enviados los datos atraviesan diversos cables que
cuentan con diferentes impedancias. Esto trae como consecuencia una serie de
reflexiones que producen una propagacion multicamino. Todo esto ocasiona una fuerte
atenuacién de la sefial a una distancia no muy larga (una distancia alrededor de 300m
por lo general).

Compatibilidad electromagnética: muchas veces se pueden utilizar para la
transmisién de banda ancha frecuencias superiores a los 30MHz. Dichas frecuencias no
se encuentran dentro del rango aprobado por el comité europeo de normalizacion
electrotécnica [CENEC 07]. Esto se debe a que la red PLC puede interferir con algunos
servicios de radio de onda corta, como puede ser la radio aficionado, asi como con
diversos servicios publicos, militares e incluso de control de vuelos, los cuales pueden
verse afectados negativamente. Esto trae como problema que la transmisidon de datos
por medio de la red PLC deba darse a una potencia menor, lo cual la hace mas sensible
al ruido que haya alrededor.
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Impacto de los interferencias y efecto en la tasa de transmisién: dentro de una
red PLC puede haber interferencias causadas por diversas fuentes. Entre dichas fuentes
pueden encontrarse servicios que operan por debajo de la frecuencia de 30MHz, asi
como artefactos conectados a la misma red PLC. Una solucién a la distorsion de la seial
es la utilizaciéon de los cddigos de correccion de error, como el FEC (Forward Error
Correction) y el ARQ (Automatic Repeat reQuest). Por otro lado, la utilizacion de dichos
codigos puede limitar en cierta forma la capacidad de transmisién, y junto con las
limitaciones causadas por los requerimientos de la compatibilidad electromagnética,
hacen que las tasas de transmisién disponibles alcancen un valor maximo de 2 a 4Mbps.
Ademas de esto, la tasa disponible por usuario puede ir disminuyendo conforme
aumenta el nimero de usuarios que van a utilizar la red PLC.

2.1.2 Caracteristicas del canal PLCs

El canal PLC presenta ciertas caracteristicas que hacen especialmente
importante el disefio de técnicas robustas de sincronismo, especialmente al emplear
técnicas de modulacion basadas en multiportadora, sensibles a los errores de
sincronismo. Las reflexiones producidas en la linea por los cambios de impedancia, asi
como la conexién y desconexién de aparatos eléctricos en la red, hace que la respuesta
impulsiva del canal presente un fuerte multicamino que, dependiendo de las
condiciones, puede hacer que el primer tap no coincida con el de maxima potencia.
Asimismo, el ruido impulsivo producido por fuentes conmutadas y rectificadores y la
conexion/desconexion de aparatos a la red eléctrica hacen especialmente hostil al canal
PLC [Zimme 02] [Tonel 12].

La Figura 2.1 muestra una realizacidon del canal PLC presentado en [Galli 08]
[Tonel 12] por A.M.Tonello, en la que puede observarse el fuerte multicamino vy la
elevada duracidn del canal.
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Figura 2.1. Respuesta impulsiva del canal PLC segtin [Tonel 12] .
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De acuerdo a [Pavli 03], en un canal PLC se distinguen 4 tipos de ruido, ademds
del ruido blanco Gaussiano:

¢ Ruido de fondo o coloreado. Es el resultado de sumar todas las fuentes
de ruido de baja potencia.

e Ruido periédico impulsivo. Son sefales periddicas de corta duracion y
gran potencia. Por ejemplo, fuentes de potencia conmutadas.

e Ruido de banda estrecha. Se compone por sefiales sinusoidales con
modulacion en amplitud (estaciones de radio, sefiales de television, etc).

e Ruido impulsivo asincrono. Ruido producido en el cambio de estado de
un sistema, como puede ser el poner en marcha algun aparato eléctrico,
gue genera seifales de corta duracion y alta potencia. Es el mas dificil de
eliminar debido a que no presenta un patrdn claro.

Por otra parte, a diferencia del canal inaldmbrico en el que debe tenerse en
cuenta el efecto Doppler, en el canal PLC este efecto puede descartarse y por tanto usar
técnicas de sincronismo basadas en la correlacion cruzada, en vez de las técnicas
basadas en la auto-correlacidén, como se emplean fundamentalmente en el canal
inaldmbrico debido a su mayor robustez a desplazamientos en la frecuencia de la
portadora [Minn 03]. Estas técnicas de correlacidn cruzada se basan en el envio de varios
simbolos del predambulo repetidos y separados por un nimero de muestras conocidas,
de modo que en el receptor se realiza la siguiente métrica A[n] (1):

2
Afn] = =2 - ('P["“) (1)

Ng — E[n]

donde N es el nimero de simbolos del predmbulo repetidos; y P[n] y E[n] son
iguales a (2)(3):

L-2 M-1
P(n) = Z r’mn+qgM+m)-r(n+ (g + 1)M + m) (2)
q=0m=0
M-1L-1
E(n) = lr(n + i+ qM)|? (3)
i=0 g=0

Donde r[n] es igual a la sefial recibida; r*[n] es el conjugado de r[n]; y M es la
duracion del simbolo en muestras. El offset del retardo estimado es determinado
cuando la métrica A[n] obtiene su valor maximo.

2.1.3 Técnicas de acceso al medio para PLC

Los sistemas basados en PLC presentan algunas limitaciones a mejorar con el fin
de aumentar su robustez en su aplicacién. Una de estas limitaciones reside en la técnica
de acceso al medio, donde la mayoria de trabajos previos se ha centrado en modulacién
multiportadora (MCM, Multi-Carrier Modulation) [Cruz 11]. MCM permite que el
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rendimiento y la eficiencia del espectro sean mejorados mediante la divisién del ancho
de banda disponible en subcanales por donde se transmiten los datos. Diferentes
técnicas MCM se han propuesto con éxito para PLC, dependiendo de cémo se lleva a
cabo la divisién de subcanal. Algunas de las mas relevantes son las basadas en
Transformada Trigonométrica Discreta (DTT, Discrete Trogonometric Tranform) [Hwang
09], o las basadas en bancos de filtros (FBMC, Filter-Bank Multi-Carrier) [Farha 14]. En
cualquier caso, independientemente de la técnica de acceso al medio considerada,
todos los enfoques requieren un método de sincronismo adecuado y fiable entre los
transmisores y receptores, con el fin de ser capaz de lograr el rendimiento esperado,
evitando asi la interferencia entre simbolos (ISI, Inter-Symbol Interference) y la
interferencia entre portadoras (ICl, Inter-Carrier Interference) ) [Fazel 08].

Uno de los grandes problemas que presenta cualquier sistema de transmision es
la dificultad que existe a la hora de sincronizar los datos emitidos con los que se reciben
en el receptor para poder aplicar una perfecta demodulacién. El problema de la
sincronizaciéon ha sido ampliamente considerado en trabajos previos para técnicas de
multiples portadoras, como DMT (Discrete Modulation Tone) [Polle 99], FBMC [Stitz 10],
o OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [Schmi 97] [Willi 05] para
comunicaciones inalambricas.

Son varios los algoritmos propuestos para realizar la sincronizacién en el
receptor, siendo los mas conocidos los propuestos en [Kisho 06] (basado en una métrica
de correlaciéon cruzada), y en [Schmi 97] (basado en una métrica de auto-correlacion).
En [Guffe 07], se realiza un estudio comparativo de ambos métodos. En los dos casos, la
idea basica consiste en realizar una correlacién entre la sefial recibida y los simbolos de
la trama, el cual es conocido por el receptor. Cuando se obtiene un valor alto de la
correlacién se detectara el comienzo de la trama, pudiéndose identificar los simbolos
OFDM de la trama en el receptor.

Sin embargo, para PLC de banda ancha hay un ndmero reducido de trabajos que
se ocupan de la sincronizacion en tal escenario, donde algunas caracteristicas del canal
PLC, como el desvanecimiento de frecuencia selectivo, la longitud del canal y los
modelos de ruido, deben considerarse [Corte 10]. La mayor parte de la investigacién
realizada para PLC se centré en la implementacidon de OFDM propuesta en la norma IEEE
1901-2010 [IEEE 10].

En esos trabajos utilizan la auto-correlacién como técnica de sincronismo, que
consiste en la transmision de simbolos repetidos y correlar la sefial recibida consigo
misma en busca de los simbolos consecutivos en el receptor. Esta métrica es util para
las comunicaciones inalambricas, ya que aumenta la robustez al efecto Doppler, pero
sufre las condiciones especificas del canal PLC. Estas técnicas de auto-correlaciéon
consideran el pico maximo obtenido como el comienzo del simbolo [Chen 11] [Marqu
10]. Esto no puede ser admisible en la practica debido al multicamino que presenta el
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canal PLCy, por lo tanto, el primer camino que llega puede ser de menor energia [Tlich
15]. Ademas del efecto que causa el multicamino, también se debe tener en cuenta la
elevada duracion efectiva del canal PLC, asi como la caracterizacién del ruido del canal
en ruido de fondo y en tres tipos de ruido impulsivo [Corte 10]. Esta es la razén por la
cual los esfuerzos de investigacion adicionales deben centrarse en la propuesta y
desarrollo de algoritmos de sincronizacién adecuados para MCM en comunicaciones
PLC.

Ademas de la necesidad de realizar un sincronismo previo de los datos, también
es adecuado realizar una estimacién y posterior igualacién del canal de comunicaciones,
debido al ruido y la distorsién causada por la transmisidén por el canal PLC. La mayoria
de las propuestas disponibles en la literatura exponen el problema de la estimacién de
canal y la igualacién desde un punto de vista muy tedrico, sin considerar futuras
implementaciones en tiempo real, haciendo mas complejo migrar estos algoritmos a la
tecnologia actual.

Se encuentra disponible una relevante investigacion reciente llevada a cabo en
el area de estimaciéon e igualacién de canales para comunicaciones inaldmbricas. En
[Beek 95] se proporciona una primera aproximacion para sistemas OFDM inaldmbricos
con un canal de radio de desvanecimiento rapido. Ademas, en [Coler 02] se propone una
estimacion de canal basada en pilotos tipo peine utilizando LS (Least Squares) y LMS
(Least Mean Squares). Por otro lado, la estimacion de los momentos de segundo orden
de los parametros del canal y el ruido también se basa en el LMS en [Dietr 06]. Desde el
punto de vista de la igualacion de canal, el tema ha sido ampliamente descrito en [Chiue
08], con definiciones estandar para igualadores.

En las comunicaciones inaldmbricas, se utiliza una amplia gama de cédigos
pseudoaleatorios, secuencias complementarias o cédigos Zadoff-Chu como seiales
piloto para fines de sincronizacidn y estimacién de canales [Spaso 01][Sesia 11]. No
obstante, el canal PLC presenta algunas particularidades que deben abordarse
cuidadosamente, evitando asi la aplicacion directa de técnicas de estimacién bien
establecidas a partir de sistemas inaldmbricos. Por ejemplo, el ruido del canal PLC no se
puede modelar como ruido blanco gaussiano, y tipicamente se ve afectado por ciertos
tipos de ruido coloreado e impulsivo, que se resuelven mediante diferentes técnicas de
estimacion y mitigacidon de canales [Zamir 03] [Al 11] [Peter 14]. Entre ellos, la mayoria
de los trabajos anteriores han propuesto igualadores de subcanal basados en FIR [Farha
14] [Bellan 10] para canales de PLC.

El uso del igualador ASCET (Adaptative Sine-modulated/Cosine-modulated filter
bank Equalizer for Transmultiplexers), con ruido blanco gaussiano y ruido tipico en PLC,
se estudia en [Pinto 15]. Desde el punto de vista de igualadores de canal, el tema ha sido
ampliamente descrito en [Chiue 08] también.
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2.2 Técnicas de codificacion

En esta tesis, el uso de secuencias desempefia uno de los papeles mas
importantes, debido a que gracias a ellas se realiza la sincronizacion entre emisor y
receptor del sistema de comunicaciones, y ademds se emplean como simbolos pilotos
para obtener una estimacidn de canal precisa y eliminar el efecto que afiade éste en la
transmisidn, asi como para eliminar parte del ruido que anade el canal PLC.

A continuacién, se presentan diferentes tipos de secuencias que pueden ser
utilizadas para los fines descritos, junto a las ventajas en la correlacion que presentan
cada una de ellas para realizar la sincronizacién en el receptor.

2.2.1 Conjuntos complementarios de secuencias multinivel (CSS)

Los conjuntos complementarios de secuencias multinivel presentan propiedades
de correlacion ideales, de manera que un conjunto de K secuencias s;;; 0 <jand i< K-1
es un conjunto complementario de secuencias (CSS, Complementary Set of Sequences)
sila suma de sus funciones de auto-correlacién aperiddica Csj‘l. es una delta de Kronecker

[Garci 13], de acuerdo con (4).

K-1

ZCSj’i[n]znﬁ[n]; 0<j<K-1; n€R — {0} (4)

im
Dos CSS estan incorrelados si la suma de las funciones de correlacion cruzada
apériodica CSj,iS,-r,i' entre las secuencias s;; y s;7 ;7 de ambos conjuntos, es cero para
cualquier desplazamiento (5).
K-1
Z Cops,yln] =0, 0<j#j <K-1 (5)
i=
Donde K es el nUumero maximo de CSS incorrelados existentes e igual al nUmero
K de secuencias en el conjunto. La Figura 2.2 muestra el resultado de la auto-correlaciéon
y de la correlacidn cruzadas entre las secuencias complementarias multinivel con una
longitud de 360 bits.
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Figura 2.2. Auto-correlacion (arriba) y correlacion cruzada (abajo) de los conjuntos
complementarias de secuencias multinivel.

2.2.2 Secuencias caoticas

Se basan en el empleo de un mapa logistico debido a su simplicidad [Garci 15].
Este mapa es una funcién unidimensional discreta disefiada para modelar el crecimiento
de la poblacién. Se expresa como se indica en (6).

x[t]=p- A —x[t—1]) - x[t — 1]; 0<x<1 (6)

Donde W es un parametro cuyo valor debe ser 3.45 <u <4 para obtener un
comportamiento cadtico. Una ligera variacion de la condicidn inicial implica un
comportamiento completamente diferente.

La Figura 2.3 muestra el resultado de la auto-correlacidon entre las secuencias
cadticas con una longitud de 360 datos, observandose que tiene forma de piramide
debido a que no se han umbralizado la salida del generador de secuencias y se ha
realizado la auto-correlacidn con la secuencia en bruto.
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Figura 2.3. Auto-correlacion de una secuencia cadtica a modo de ejemplo.

2.2.3 Secuencias Thuemorse

Son secuencias binarias balanceadas y generadas copiando la negacién binaria
de los bits iniciales [Allou 00], cuya secuencia de generacion es (7).

[Ja-xH=) cnux o)

i=0 j=0

Donde ¢t es el j-ésimo elemento si se comienza en j=0.
De esta forma, el primer elemento es 0 y una vez que se han especificado los primeros
2" elementos, formando una cadena, entonces los siguientes 2" elementos deben
formar la negacion a nivel de bit de la cadena. Ahora se han definido los primeros 2!
elementos y se repite la operacién. De esta forma se obtiene (8).

TO = 0,
T, = 01;
T, = 0110; (8)

T3 = 01101001;
T, =0110100110010110;

La Figura 2.4 muestra el resultado de la auto-correlacién a modo de ejemplo de
una secuencia Thuemorse con una longitud de 360 datos.
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Figura 2.4. Auto-correlacion de una secuencia Thuemorse.

2.2.4 Secuencias Legendre

Son secuencias con auto-correlacién periddica favorable y existen para cualquier
longitud N primo [Habob 11]; por tanto, existen para un mayor nimero de longitudes.
La ecuacién de generacidn [Zierl 58] para este tipo de secuencias se presenta en (9).

Ifo]j=1
I[n] = { 1 sin es un cuadrado (9)
—1sinesno cuadrado

La Figura 2.5 muestra el resultado de la auto-correlacién de una secuencia
Legendre de 359 bits.
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Figura 2.5. Auto-correlacion de una secuencia Legendre de 359 bits a modo de ejemplo.
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2.2.5 Secuencias Zadoff-Chu

De manera similar a las secuencias complementarias, las secuencias de Zadoff-
Chu presentan otras propiedades que se hacen relevantes cuando se realizan
correlaciones cruzadas [Chu 72]. Las secuencias de Zadoff-Chu son cddigos no binarios
con una amplitud igual a 1. Tienen una funcion de correlacién nula entre una secuencia
determinada s,[n] y una version circularmente desplazada de ella, s,;[n + A], excepto
cuando estan alineadas (A = 0), donde N es la longitud de la secuencia mencionada sq
(10) y 0 £ g £ N-1 es el numero de secuencias con bajos valores de correlacidn cruzada.

=

-1
1 A=0

1
0 A+ 0 (10

sqlnlsg[n +A] = {
0

S
Il

Donde s; es el conjugado complejo de s,.

Seleccionando un numero primo para la longitud N, el nimero de secuencias que
proporcionan un valor minimo en la correlacién cruzada es igual a N-1. Ademas, si se
requiere una longitud no prima, es posible generar otra secuencia por truncamiento o
expansion ciclica mientras se mantienen las propiedades sobre la amplitud constante y
la auto-correlacidn ciclica nula.

Finalmente, otra propiedad a destacar es que la Transformada de Fourier
Discreta (DFT, Discrete Fourier Transform) de una secuencia de Zadoff-Chu es otra
secuencia desplazada ciclicamente, lo que implica que pueden generarse tanto en el
dominio del tiempo como en el de la frecuencia. Esta caracteristica es relevante ya que
el procesamiento a menudo requiere trabajar en el dominio de la frecuencia, por lo que
las propiedades de correlacidon de estas secuencias no se pierden con el cambio de
dominio. La Figura 2.6 muestra el resultado de la auto-correlacién de una secuencia
Zadoff-Chu a modo de ejemplo.
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Figura 2.6. Auto-correlacion de una secuencia Zadoff-Chu de 359 bits.

2.2.6 Secuencias Huffman

Las secuencias de Huffman se propusieron como secuencias reales/complejas
con funciones de auto-correlacién aperiddica casi perfectas. Dado un polinomio con
raices R expresado en el dominio Z como se muestra en (11), representa una secuencia
de Huffman si sus raices se eligen de modo que estén distribuidas uniformemente en el
plano complejo (es decir, a intervalos angulares iguales), con cada uno de los ceros
ubicados ya sea en un circulo de radio A o uno de radio A-1. Para obtener secuencias
reales de Huffman, los ceros del polinomio deben aparecer en pares conjugados, en
otros casos seran polifasicas.

S[z7Y]=sg+s-z - t+sg-z7R (11)

La Figura 2.7 muestra el resultado de la auto-correlacién entre las secuencias
Huffman de una longitud de 360 bits.
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Figura 2.7. Auto-correlacion a modo de ejemplo de una secuencia Huffman de 360 bits.

2.3 Arquitecturas eficientes para sistemas de
comunicacion PLC

En términos generales, es relevante tener en cuenta que muchas propuestas
anteriores, no solo para la sincronizacién, pero también para las técnicas de acceso de
varios operadores, implican un desafio de una implementacién en tiempo real [Berg
14a] [Mefen 13]. A menudo manejan altas velocidades de datos, que requieren
arquitecturas paralelas de procesamiento de sefial y una cierta conexion a convertidores
y sensores digitales.

Los cdlculos masivos requeridos y la restriccion en tiempo real a menudo
implican que los procesadores de propdsito general deben descartarse como la base de
la arquitectura. Los dispositivos FPGA se han convertido en una alternativa tecnoldgica
factible para aquellas aplicaciones en las que se deben crear instancias de rutas de datos
multiples y paralelas para el procesamiento intensivo de datos [Garri 17][Meyer 07]
[Pham 13]. Ademas, los dispositivos FPGA recientes también incluyen procesadores de
alto rendimiento, lo que permite el desarrollo de arquitecturas SoC (System-on-Chip)
[Sapon 12]. Particularmente para los enfoques de multiples usuarios, algunos trabajos
previos ya han propuesto la implementacion de arquitecturas basadas en FPGA [Schne
11][Poude 16][Moham 10][Haene 08][Alimo 14].

Muchas propuestas en la literatura ya han abordado el problema de la
estimacion e igualaciéon de canales, no solo desde un punto de vista tedrico, sino
también considerando cuestiones de complejidad. Sin embargo, otro aspecto
interesante es la viabilidad de su implementacidon en tiempo real, lo que limita su
aplicabilidad con la tecnologia actual. La mayoria de ellos implica un procesamiento
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masivo y paralelo a altas frecuencias (comunmente en el rango de MHz). Por lo tanto,
un disefio cuidadoso de la estimacion e igualacidn del canal para su implementacion se
convierte en un aspecto clave para futuras investigaciones [Schne 11][Lin 10].

En [Yan 07][Duc 09][Douka 06], se emplea un procesador DSP (Digital Signal
Processor) con los algoritmos del esquema OFDM y se evaluan bajo una simulacion de
un canal AWGN (Additive White Gaussian Noise). Ademas, en [Douka 06] proponen una
técnica para optimizar la estimacion de los niveles de la SNR (Signal to Noise Ratio).
También utilizando un DSP se implementa una de las técnicas DMT con simulacién de
un canal PLC [Carmo 06].

En [Yoshi 11], se implementa el algoritmo para compensar el CFO (Carrier
Frequency Offset) y el balanceador I/Q en una FPGA, y posteriormente se usa el
algoritmo presentado en [Xing 03]. El sistema implementado usa una fase en cuadratura
diferencial desplazada de /4. El sistema basado en el estandar ARIB-STD-T61 [ARIB 05]
gue trata el sistema de telecomunicacién digital de banda estrecha.

En [Nadal 14], se realiza una implementacién sobre una FPGA Zynq-7000,
conectada a un AFE que posee un doble DAC. Se implementa un transmisor OFDM y otro
FBMC/OQAM (Offset Quadrature Amplitude Modulation) para comunicacion LTE (Long-
term Evolution). En [Yu 13] se implementa en una Virtex 6 un transmisor OFDM para
comunicaciones opticas. En el caso del transmisor OFDM contiene una FFT y realiza una
modulacion QAM. En [Rings 10] se muestra la implementacién en una Virtex 5 de un
sistema FBMC comparandolo con OFDM en un sistema de comunicacién WiMAX.

2.4 Objetivos

El objetivo fundamental de esta tesis doctoral es la definicién y propuesta de
arquitecturas eficientes para la implementacién en tiempo real de algoritmos de
sincronismo temporal en sistemas PLC de banda ancha empleando como técnica de
acceso al medio Wavelet-OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), asi como
de algoritmos para la estimacién de canal y su posterior igualacién. Para conseguir el
objetivo global se han marcado una serie de objetivos parciales, abordando los distintos
retos que supone el trabajo:

= Busqueda y estudio de los diferentes tipos de codificacidon disponibles,
determinando el tipo de cddigos que proporcionan unas mejores
prestaciones en la problematica de la sincronizacién.

= Estudio de técnicas de sincronismo en sistemas PLC de banda ancha, las
cuales obtengan buenos resultados para otro tipo de canales de transmision,
tratando de adaptar las mismas al campo de los sistemas PLC, donde la
complejidad del canal eleva las exigencias que deben cumplir.
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Estudio de diferentes técnicas de estimacion de canal y posterior igualacién,
con el objetivo de obtener la mejor estimacion del canal de transmisién PLC
para su uso en la posterior fase de igualacién, donde se pretende compensar
los efectos que afiade el canal a los datos transmitidos.

Definicion de arquitecturas eficientes para la implementacién en tiempo real
de las propuestas realizadas. En el proceso de disefio se abordaran diversos
factores como la representacion en coma fija, la reutilizacion en el tiempo de
recursos, o el rendimiento final del sistema.

A partir de la arquitectura, se pretende desarrollar un prototipo real que

permita validar con pruebas experimentales las técnicas propuestas,
abarcando el sistema de control y las etapas de emisidn y recepcion.
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SIincronismo

De forma general en los sistemas de comunicacién de banda ancha, vy
particularmente en el caso de PLC, se han adoptado habitualmente técnicas de acceso
al medio basadas en modulaciones multiportadora. No obstante, estas técnicas
requieren como norma de un sincronismo preciso para evitar interferencias inter-
simbolo (ISI) e interferencias inter-portadoras (ICI) [Fazel 08]. Existen numerosos
estudios que abordan el problema de sincronismo para comunicaciones basadas en
técnicas multiportadora, como DMT (Discrete Multitone Modulation) [Polle 99],
OFDM/OQAM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing / Offset Quadrature
Amplitude Modulation) [Matte 12], FBMC (Filter-Bank Multi-Carrier) [Stitz 10] y
especialmente OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [Schmi 97] [Willi
05]. Sin embargo, la mayor parte de ellos estdn orientados a comunicaciones
inalambricas en las que se consideran modelos de ruido gaussianos. El canal PLC
presenta ciertas particularidades que lo diferencian de los canales inaldmbricos
empleados en los trabajos anteriores, como el fuerte desvanecimiento selectivo en
frecuencia, la mayor duracidn efectiva del canal, asi como la caracterizacidn del ruido de
canal en ruido de fondo y en tres tipos de ruido impulsivo [Corte 10]. Por ello, las técnicas
de sincronizacién existentes en la literatura para comunicaciones inaldmbricas no
pueden aplicarse directamente al canal PLC, siendo necesario la propuesta de técnicas
adicionales adaptadas a dicho canal.
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En el estdndar IEEE 1901-2010 para PLC de banda ancha, se propone el uso de
Wavelet-OFDM como alternativa a la capa fisica basada en OFDM [IEEE 10]. Esta técnica
de acceso al medio permite mejorar la eficiencia espectral del sistema al definir mejor
en frecuencia las subportadoras y, por tanto, reducir las emisiones fuera de la banda de
emision. Asimismo, presenta ciertas particularidades como es el solapamiento de los
simbolos en el dominio del tiempo, que impide la aplicaciéon directa de las técnicas
empleadas en trabajos previos para OFDM.

3.1 Wavelet-OFDM para PLC

Wavelet-OFDM es una técnica de acceso al medio perteneciente a la familia de
técnicas conocidas como FBMC, debido a su implementacidn con transmultiplexores de
M canales. Permite una menor emision fuera de banda y por tanto menores niveles de
ICI respecto a OFDM [Galli 08]. Normalmente, esta técnica de acceso al medio se
implementa de forma eficiente mediante el uso de la transformada discreta del coseno
(DCT, Discrete Cosine Transform), conociéndose asi a Wavelet-OFDM como técnica
basada en CMFB (Cosine-Modulated Filter-Bank). Dado que la transmisién por la linea
eléctrica puede generar interferencias con sistemas electrénicos préximos, el estandar
IEEE 1901-2010 [Galli 08] regula las frecuencias en las que los sistemas PLC pueden
transmitir, de modo que, en transmisiones en banda base mediante Wavelet-OFDM, se
generan M=512 subportadoras en las frecuencias comprendidas entre 0 y 31.25MHz,
permitiendo uUnicamente el uso de forma efectiva de las bandas de frecuencia
comprendidas entre 1.8MHz y 28MHz. Dentro de estas bandas, no se permite la emisiéon
a las frecuencias correspondientes con los canales de radioaficionado, tal y como se
muestra en la Figura 3.1, quedando libres por tanto 360 canales efectivos para la
transmisién en PLC.
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Figura 3.1. Mdscara de emision PLC para el ancho de banda disponible.

A diferencia de OFDM, donde cada subportadora tiene un enventanado
rectangular en el dominio del tiempo, Wavelet-OFDM usa una DCT-IV mas un filtrado

22



Sincronismo

por cada subportadora (véase la Figura 3.2), conocido como filtro prototipo,
permitiendo asi cumplir con las caidas abruptas de potencia de hasta -30dB marcadas
por la mdscara de emision del estandar IEEE 1901-2010 (véase la Figura 3.1). Este filtrado
hace que simbolos consecutivos se solapen en el dominio del tiempo [Galli 08] y por
tanto sea necesario evaluar la aplicabilidad de las técnicas de sincronismo existentes en
la literatura para OFDM.

La Figura 3.2 muestra el diagrama de bloques de una posible implementacién
eficiente del banco de filtros del transmisor Wavelet-OFDM, mientras que la Figura 3.3
muestra el diagrama de bloques de una posible implementacién eficiente del banco de
filtros en el receptor Wavelet-OFDM [Poude 14], basado en la DCT-4e (Discrete Cosine
Transform 4-even). Basicamente, en el receptor el procesamiento consiste en una
primera deserializacion de la sefial recibida r[n] para obtener los M subcanales tm[n].
Estos M subcanales son procesados por pares de filtros Gs(-z), donde s=0, 1,... S-1 con
S$=2-M, para obtener las sefiales intermedias gs[n]. Posteriormente, estas sefiales gs[n]
son multiplicadas linealmente por matrices (I1+J) y (I-J) y se suman, por lo que se obtienen
las sefiales de entrada al bloque DCT pm[n]. El mddulo DCT procesa los M subcanales
para proporcionar las sefiales xm[n], que, después de ser multiplicadas por la matriz
diagonal Acn, proporcionan los subcanales de salida vm[n].

1/V2
AL [T > > Go(—2) >t M
cn | ] Coe j =
Matriz MXM > (I'J) C;u(f:g)
Diagonal| : Matriz
fagonall = | perge ‘ .
R R e A M-
o Gargr(=2%)
. 1
(-I-J)

Gua(-2) > T M

[
L
A

)y
Ganr-1(=2"

v
v

Figura 3.2. Diagrama de bloques del transmisor basado en banco de filtros.
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Figura 3.3. Diagrama de bloques del receptor basado en banco de filtros.

Esta implementacién eficiente puede expresarse de forma matricial para el
banco de sintesis f(z) como (12):

f(2) = [Fo(2) F1(2) ... Fy—1(D]"; (12)
1 I+
() = =190 211 [T P]-Cao Aen (13)
Y para el banco de analisis h(z)=f(z) como (14):
1 go(z*")
= . . e I — .
h(Z) \/E Acn C4—e [( +]) ( ])] [Z_Mgl(ZZM) (14)
Donde gy(z) es una matriz diagonal, cuyos elementos diagonales son
[Go(—2z) Gi(—2) .. Gy-1(—2)]; g.(z) es también una matriz diagonal cuyos
elementos diagonales son [Gy(—2z) Gui1(—2) ... Gay_1(—2)]; Gs(-2), 0€M<2-M-

1, es el filtro prototipo en el dominio discreto; C4e €s la matriz de la DCT-4e, cuyos
elementos son:

_ 2 N\« 1
[C4e]k,l_ M'COS <k+§>ﬁ<l+§) , OSkSM—l,OSl (15)

<2M-1;

A €s una matriz diagonal MxM, cuyo i -ésimo elemento es:

[Acnlii = V2 - cos <% (i + %)) - cos(6,), 0. = {0, m}; (16)

Finalmente, | denota una matriz identidad MxM, mientras que J denota la matriz
de anti-identidad [Poude 14] [Cruz 04].
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En el caso de un banco con reconstruccion perfecta, entonces R(z)-f(z)=h(z)-R(z),
donde R(z) es la entrada al banco de sintesis. Sin embargo, se asume una estimacion de
sincronismo ideal para lograr un banco de filtros de reconstruccién perfecto, de lo
contrario la sefial reconstruida sufrird ISl e ICl, haciendo inviable la recuperacion de los
datos transmitidos en el lado receptor. La interferencia ICI aparece cuando las
subportadoras pierden ortogonalidad, cuando la duracién del canal de transmisién es
mayor al intervalo del prefijo ciclico afladido, o cuando se produce un desplazamiento
en frecuencia en el receptor. Por el contrario, en la interferencia ISl un simbolo interfiere
con simbolos posteriores produciéndose un efecto similar al del ruido, y suele estar
causada por el efecto del multicamino, o por la respuesta en frecuencia del canal de
transmisién. Por eso es importante disefiar un algoritmo de sincronizacion eficaz, capaz
de estimar con precision el tiempo de retardo.

3.2 Uso del Prefijo Ciclico

La Figura 3.4 representa el diagrama de bloques empleado en el modelado del
canal de transmisiéon PLC suponiendo que no existe retardo entre el transmisor y el
receptor, es decir, teniendo una sincronizacién perfecta entre ambos. El prefijo ciclico,
CP en la Figura 3.4, se utiliza para corregir los efectos causados por la respuesta
impulsiva del canal, de modo que si su longitud es superior a la duracién efectiva del
canal es posible eliminar la ISI producida por éste.

X, 1 Vo

L | : i,

x — CP | H(Z) 7 RCP b

=>P/S I I S/P[™

: 1 | .
= ! - i
- ale ol .
N X T CANAL - RX -

a
v

Figura 3.4. Diagrama de bloques del modelado del canal H.

En el transmisor se inserta el CP, después de la conversidn paralelo-serie de los
datos modulados (bloque P/S de la Figura 3.4), de tal forma que se replique la parte final
de los datos al principio del envio con una longitud igual o mayor a la longitud efectiva
del canal de transmision Lc,. La insercién del CP se muestra en la Figura 3.5.

M

»
v

CP Datos
L, 1 |y

Figura 3.5. Insercion del prefijo ciclico.
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La relacidn entrada-salida queda descrita en (17).
y=H-x+n, (17)

Siendo ¥ la sefial recibida en banda base; x la sefial a trasmitir en banda base
antes de pasar a alta frecuencia y de la insercidn del prefijo ciclico; H es la matriz que
contiene la respuesta impulsiva del canal; y n. es la matriz de ruido afiadido.

La insercion del prefijo ciclico permite modelar la matriz del canal H como una
matriz circular (18):
H=w1l-A-W (18)

Siendo W la matriz de la DFT (Discrete Fourier Transform), M x M, obtenida por
FFT (Fast Fourier Transform); y A una matriz diagonal, M x M, cuyos elementos de la
diagonal principal se obtienen mediante la DFT de M puntos del canal (19)(20).

A =diag {Ao, A1,... Am-1} (19)
M-1
o
A, = Zh[n]-e MM 0 <m < (M~ 1) (20)
n=0

Posteriormente se elimina el CP en el receptor (bloque RCP de la Figura 3.4) y
vuelve a bajarse en frecuencia asignando cada subportadora recibida al canal
correspondiente (bloque S/P de la Figura 3.4), habiendo sincronizado previamente el
sistema.

3.3 Modelo del canal PLC

Se han considerado dos modelos diferentes de canal PLC presentados en [Galli
08] [Tonel 12] [Tonel 07]. Se hara uso de diferentes modelos de canal para poder
estudiar las prestaciones de los algoritmos de sincronismo presentados en los
aparatados sucesivos. El primer modelo, correspondiente al canal definido como A, y
cuyos parametros han sido evaluados en el proyecto europeo OMEGA [Galli 08], es un
modelo de canal mdas complejo. El segundo modelo de canal, denominado como B,
consta de una duracion efectiva menor [Tonel 12] y unos parametros que lo hacen
menos hostil en la transmisién. Los parametros de ambos modelos de canal se muestran
en la Tabla 3.1.
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Tabla 3.1. Pardmetros de los modelos de canal PLC A y B empleados.

Canal A Canal B
Longitud mdxima de linea 300 metros 800 metros
Pdrametros de la atenuacion dependiente de la
, 107 0.3-102
frecuencia a0
Pdrametros de la atenuacion dependiente de la
, 10° 4-1072
frecuencia al
Intensidad del tiempo de llegada de Poisson 0.667m 0.2m*
Duracion del canal 4us 5.56us

Frecuencia de parada 31.25 MHz 31.25 MHz

La Figura 3.6 muestra, a modo de ejemplo, la respuesta impulsiva de ambos
modelos de canal utilizados en las simulaciones. Puede observarse que el canal A,
considerado el mas complejo, presenta un fuerte multicamino y una mayor duracién
con respecto al canal B.

Por otra parte, se ha considerado en las simulaciones cuatro tipos de ruido de
canal: ruido impulsivo sincrono, asincrono, ruido de fondo y ruido de banda estrecha;
cuyos niveles de potencia relativos han sido ajustados de acuerdo a los trabajos
presentados en [Zimme 02][Corte 10].

Respuesta impulsiva modelo canal A
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Figura 3.6. Respuesta impulsiva de los modelos de canal PLC A y B empleados para las
simulaciones [Tonel 12].
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Una vez vista la problematica general, se proponen a continuacién dos posibles
algoritmos de sincronismo, uno basado en dos etapas y otro de una fase; en ambas
propuestas se emplean conjuntos de secuencias complementarias para realizar la
sincronizacidon entre emisor y receptor.

3.4 Propuesta de sincronismo basada en dos etapas

En la Figura 3.7 se muestra un diagrama de bloques del sistema propuesto, en el
cual se diferencia la parte del transmisor, el canal PLC, y el receptor del sistema donde
se realiza la sincronizacion. En el transmisor se emplean secuencias complementarias
multinivel como simbolos piloto a las que se les aplica la mdscara de emision establecida
en [Galli 08] y se modulan mediante el banco de filtros del transmisor, afiadiendo el CP
antes de la emisién por el canal de comunicaciones PLC.

Transmisor Receptor
50,0 [U}
3050[1}’ ) Banco P—
L, K-C8s > Masc. Filtros—| P/S i :,:—
Gen : : X —
0,0l —1]
JEE— _ﬁ __________________________
Estimador
Canal . . .
Sinc. Fina Sinc. Gruesa
50.0[0] v
< |
Corr. 2o By L | Banco ] < < RCP ki = |4 Z_d'
Efic. oI p/g Mésc- Filtros [«-| P/S ["|Tgualador <] S/P
CSS : ot RX
< «—| | e
Sp0[K —1]
> Decisor

Figura 3.7. Diagrama de bloques del sistema de sincronismo basado en dos etapas.

En la Figura 3.7 se propone un algoritmo de sincronizacién en el cual se
distinguen dos fases o etapas: una inicial en la que se realiza una estimacién gruesa y
otra en la que se utilizan las propiedades de correlacién de las secuencias
complementarias en la recepcién para refinar la estimacién del retardo.

Esta etapa comprende la eliminacion del prefijo ciclico afiadido en el transmisor,
la etapa de igualacion para compensar el efecto introducido por la respuesta impulsiva
del canal, y la recuperacidn y posterior demodulacién en el banco de filtros del receptor.
La sefial recuperada se correla con las secuencias complementarias transmitidas
utilizadas como simbolos piloto y, empleando un bloque decisor, se realiza la estimacién
temporal fina obteniendo un retardo con el menor MMSE (Minimum Mean Square
Error). El decisor empleado se basa en el calculo del MMSE en la correlacién, de modo
que, iterando un numero determinado de veces, se valida el retardo que presenta el
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menor MSE (Mean Square Error) en la correlacion en baja frecuencia tras la
demodulacién/reconstruccion.

3.4.1 Primera etapa: estimacion gruesa

La estimacion temporal gruesa obtiene una estimacion del valor de retardo,
pudiendo coincidir con el retardo real, introducido durante la transmisién por el canal
PLC. El método propuesto emplea la correlacidn cruzada para estimar el retardo, de tal
forma que se correlan los simbolos piloto transmitidos con la sefal recibida. En el
receptor es necesario tener una réplica de los simbolos pilotos transmitidos con la
insercién del prefijo ciclico para realizar la correlacién cruzada con la sefial recibida, la
cual esta contaminada con ruido [Corte 10] y afectada por la respuesta impulsiva del
canal PLC.

Las caracteristicas de correlacion ideales proporcionadas por secuencias
multinivel permiten mejorar la deteccidén del primer tap del canal, con el fin de
desarrollar un algoritmo de sincronizacién mas robusto. Para fines de representacion,
un generador CSS (Complementary Sets of Sequences) de longitud L se ha considerado
en la Figura 3.7 y se muestra como K-CSS Gen.

Dado un conjunto de secuencias complementarias multinivel en el dominio Z (21)
(22),

So(z) = {SO,O(Z)'SO,l(Z)ﬁ ---ﬁSO,K—l(Z)} (21)
Sox(2) = soxl0] + soll]- 271 4 -+ 504 [L — 1] - z71F1 (22)

se propone la transmisidon de un conjunto de K simbolos con M muestras, cada una
formada por una secuencia complementaria multinivel Sy , (z) de longitud L (LsM e igual
al nimero de subcanales disponibles). Este nimero se determina mediante una mdscara
de transmision definida en la norma IEEE 1901-2010 [IEEE 10]. El bit de secuencia sq x [1]
estd asignado al k-ésimo simbolo y al n-ésimo subcanal disponible en el banco de
sintesis. En aquellos subcanales que no estan disponibles para transmisién segun el
estdndar PLC, se asigna el bit 0, por lo que no se utilizaran M-L subcanales. Se escoge
emplear secuencias complementarias multinivel debido a la versatilidad de longitudes
gue tienen frente a las secuencias binarias que poseen un menor numero de longitudes
de bits posibles.

Los bits de secuencia de entrada, después de haber sido asignados en la
subportadora apropiada segun la mdscara, son procesados en paralelo por el banco de
sintesis f(z) (banco de filtros TX en la Figura 3.7), para conformar el espectro tal como se
disefid en los filtros prototipo Gs(-z). Posteriormente, la salida de f(z) se convierte en un
flujo de datos serie utilizando un convertidor paralelo a serie (P/S en la Figura 3.7). Por
consiguiente, la sefial de salida T(z), después del bloque P/S, es expresada
matemadticamente segun (23).
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0
.
T
L

T(z) = Soxlll - fi(zM) - z= KM+ (23)

&
I}
<)
[
I}
=X O

Considerando D(z) la sefial a emitir con CP, entoneces X(z) = T(2) si no se
inserta CP; x es el nUmero de subportadoras disponibles. Suponiendo que no se utilice
CP y que haya un canal ideal (h, igual a la matriz identidad en la Figura 3.7) y ninguln
ruido de canal (n, = 0), la correlacién del piloto transmitido X(z) por la entrada del
receptor R(z) es igual a (25):

R(z)=X(z) -h,+n, (24)
R(2)- Xz H=X2)- Xz
K-1L-1
Z Soxln] - Fy(zM) - 27 (M +0
K0 e (25)
K-1L1-1
ZSOk -F (Z M) 7 (kM+Y)
k=0 =)(g

Suponiendo un buen diseno de filtro, la correlacién cruzada entre subportadoras
adyacentes puede ser despreciada, reduciendo la expresion (25) a (26), donde sélo se
considera un término de la funcién de correlacion R(z)-X(z2).

R(2)- X(Z D=X=) XY

= ST (soulnl) B G
k=0 m=0
mey
K-1K-1 L—2 (26)
+ Soxln] - sox[n+1]

El primer sumando en (26) corresponde a la auto-correlacion de las secuencias,
afectadas por la auto-correlacién del banco de filtros, y el segundo término representa
la correlacion cruzada entre las subportadora adyacentes de los filtros y los bits de
secuencia.

En el caso de tener un canal PLC real y diferentes ruidos que afectan al canal
[Corte 10], en la expresion (26) aparece un nuevo termino que representa la correlacién
cruzada entre la sefial recibida R(z) y X(z™!) donde (27):
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K-1L-1
R()-X(z) = E(sOk TR Ey (M) + (h)

k=0 n=0
ney

K-1 K—1 L-2

DD solnl -sepeln +1] 7)
k=0 k'=k n=0
ney

N

(") Fyya(z7M) - z~ MU' =k)=1

Por lo tanto, las propiedades de correlacién ideales de las secuencias
complementarias multinivel S, ,(z) se degradan al no poder usar todas las M
subportadoras. Esta permaneceria ideal si todas las M subportadoras del banco de filtros
se utilizan para la transmisién.

Después de la insercion del CP, la sefial D(z) pasa por el canal PLC h. y se le afiade
el ruido del canal n., como se representa en la Figura 3.7. El modelo de Tonello [Tonel
12] muestra las duras condiciones del canal PLC, ya que el primer tap no presenta la
maxima amplitud, lo que dificulta estimar el primer camino de llegada.

La Figura 3.8 muestra un ejemplo de una transmision X(z) (grafica superior),
donde se ha utilizado un conjunto de dos secuencias complementarias multinivel de
longitud L=360 bits junto con tres paquetes de ceros para compensar el retardo de grupo
de los filtros empleados, distribuyendo cada uno de los bits de la secuencias por las
subportadoras que establece la mascara de emisién PLC por las que se permite la
transmisién (véase la Figura 3.1). De igual forma se muestra la sefial recibida R(z) (grafica
inferior), con la distorsién causada por el efecto del canal y contaminada con el ruido de
la transmision PLC.

Simbolos piloto emitidos

Amplitud
A N o v &

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
Muestras
Simbolos piloto recibidos

T T 3

‘ " 'AM\I W 'lw‘fw“

2F 1 Il L 1 L 7
0 1000 2000 3000 4000 5000

Muestras

Amplitud

Figura 3.8. Comparacion entre los datos transmitidos X(z) y los datos recibidos R(z).
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Al emplear la misma trama repetida es mds sencillo obtener un pico maximo de
correlacién y conseguir asi el retardo de canal estimado para la transmision. La Figura
3.9 representa el resultado obtenido al realizar la correlacion R(z)-X(z') entre los
simbolos piloto recibidos R(z) y los simbolos piloto emitidos X(z).

Correlacion cruzada entre la senal recibida y sefial emitida

06 4

041 1

Amplitud

047 g

L 1 1 1 |
0 2000 4000 6000 8000 10000
Muestras

Figura 3.9. Resultado de la correlacién R(z)-X(z) en el receptor.

El resultado obtenido de la correlacidon cruzada se eleva al cuadrado para
acentuar el valor del pico maximo obtenido y descartar posibles maximos locales
obtenidos por valores de ruido afiadidos en el canal de transmisidn como se muestra en
la Figura 3.10.

Correlacion cruzada al cuadrado
1 T T T T

11—

0 2000 4000 6000 8000 10000
Muestras

Figura 3.10. Correlacién R(z)-X(z?) elevada al cuadrado y normalizada.

Debido a la complejidad del canal PLC presentado en [Galli 08], en el que el
primer tap no coincide con la potencia maxima del canal, no es posible establecer como
valor de retardo el pico maximo obtenido con la correlacidn cruzada, ya que puede ser
causado por el efecto del fuerte multicamino del canal PLC. En consecuencia, debe
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buscarse un posible inicio del canal PLC en muestras anteriores al valor maximo de
correlacién. Para ello, se realiza un enventanado en torno al valor de maxima potencia,
centrando la busqueda del tap de inicio del canal en un rango cercano al valor maximo
obtenido por multicamino. Posteriormente se umbraliza la ventana resultante, fijando
como estimacién temporal gruesa el primer tap que supere dicho umbral Vi. En la
Figura 3.11 se representa, a modo de ejemplo, el resultado del enventanado del valor
maximo de la correlacion R(z)-X(z?) y el valor umbral Vi empleado para obtener el
primer tap del canal.

Ventana del maximo de la correlacion cruzada
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Figura 3.11.Ventana del pico mdximo de la correlacién R(z)-X(z2).

Esta estimacién no es muy exacta debido a la complejidad del canal, como se
mencionaba anteriormente, haciendo que el resultado estimado pueda diferir en
algunas muestras con respecto al real, por lo que es necesario una segunda etapa de
estimacion fina.

3.4.2 Segunda etapa: estimacion fina

Esta segunda etapa o fase de estimacion temporal fina trata de ajustar el retardo
obtenido mediante la estimacidén temporal gruesa; para ello se estima que el retardo
real se encuentra cercano al retardo grueso. Suponiendo el criterio anterior, se aplican
retardos cercanos a la estimacion temporal gruesa y mediante un bloque decisor se elige
cual de todos ellos se asemeja mas al real.

El principio de la estimacidn fina se basa en comparar con muestras anteriores y
posteriores al retardo grueso conseguido, proponiéndose inicialmente varios métodos
posibles. La Figura 3.12 muestra un ejemplo de las estrategias planteadas inicialmente,
partiendo siempre de la estimacidn gruesa. Se proponen tres técnicas diferentes para la
realizacion de la estimacidn fina:

1- Comparar con las 4 muestras anteriores mas el propio retardo grueso.
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2- Tomando como centro el retardo grueso, el fino se centra en 2 muestras
anteriores y 2 posteriores.

3- Por ultimo, tomando de partida el retardo grueso, se centra el estudio de la
estimacion fina en 4 muestras posteriores.

Estimacién gruesa

il

Estimacion fina

H all Lol bl

> <€ >

Y g Y

a b c

Figura 3.12. Diferentes métodos de estimacion fina.

Después de realizar varias simulaciones se observa que la mejor estrategia de las
mostradas es la segunda (b en la Figura 3.12), ya que no se centra Unicamente en
muestras anteriores o posteriores. Debido a que en esta etapa se suponen varios
retardos cercanos al obtenido con la estimacién temporal gruesa, el inicio estimado del
prefijo ciclico varia, obteniendo diferentes demodulaciones de la sefial recibida.

Asumiendo que el igualador compensa el efecto que ejerce el canal PLC en la
sefial transmitida, y suponiendo que la sincronizacion fuese perfecta y que no influyese
el efecto del ruido afiadido, la salida del igualador en banda base debe ser igual a la sefial
transmitida T'(2) a la salida del banco de filtros.

La sefial 7;,,[n] obtenida, después de igualar y suponiendo compensado el efecto
del canal, se demodula en el banco de filtros del receptor, recuperando las muestras
transmitidas. Esta sefial recuperada rx[n] se correla con los simbolos piloto transmitidos,
utilizando un correlador eficiente para conjuntos complementarios de secuencias. La
salida de este correlador es empleada por un decisor para ajustar el retardo de forma
final, mediante la obtencidon del minimo valor MSE (MMSE, Minimum Mean Squared
Error) para asegurarse una estimacion temporal fina valida.

La Figura 3.13 y Figura 3.14 muestran los diferentes resultados parciales de cada
iteracion de la estimacién fina para determinados casos del estudio simulados
empleando una estimacion de canal ideal en el que se considera conocido el canal de
transmision y con ruido afiadido especifico del canal PLC [Corte 10].
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En la Figura 3.13 puede observarse que el menor valor MMSE se obtiene para un
retardo de la estimacion fina de 0, coincidiendo con el retardo obtenido con la
estimacion gruesa.
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Figura 3.13. Primer ejemplo comparativo entre la sefial transmitida t([n] y la recuperada ry[n]
para los diferentes retardos de estimacion fina considerados, consiguiendo el mejor
resultado en el retardo 0.

Por el contrario, la Figura 3.14 muestra que el menor valor MMSE se obtiene con
un retardo de estimacion fina de +2, por lo que la estimaciéon gruesa no ha sido lo
suficientemente precisa y es en la estimacion fina donde se consigue recuperar de forma
Optima la sefial emitida.
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Figura 3.14. Segundo ejemplo comparativo entre la seiial transmitida t,[n] y la recuperada
r«[n] para los diferentes retardos de estimacion fina considerados, consiguiendo el mejor

Tanto la Tabla 3.2 como la Tabla 3.3 muestran los valores de MMSE obtenidos
para cada posible valor de retardo considerado en la estimacidn fina (nétese que se ha

resultado en el retardo 2.

sombreado en estas tablas el retardo mas dptimo).

Tabla 3.2. Valores de MMSE para cada valor de retardo fino en el primer ejemplo
comparativo mostrado para la estimacion fina.

Retardo fino

n-2

n-1

n

n+1l

n+2

MSE

4.24-10%

5.98-10%

1.29-108

5.98-10%

4.06-10%°

Tabla 3.3. Valores de MMSE para cada valor de retardo fino en el segundo ejemplo
comparativo mostrado para la estimacion fina.

Retardo fino

n-2

n-1

n

n+1

n+2

MSE

5.97-10%

6.02:10%°

4.43-10%

5.96-10%

3.35:107
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Observando las graficas de cada realizacidn para los valores correctos de retardo
puede comprobarse que la sefial recibida no es exactamente idéntica a la emitida; esto
se debe al ruido afiadido por el canal en la transmisién de los datos, siendo muy dificil
eliminar este tipo de ruido y obtener una recuperacién de los datos ideal.

3.4.3 Resultados de la propuesta de sincronismo basada en dos etapas

Con el fin de evaluar el algoritmo de sincronizacidon presentado aqui de forma
sistematica, se han simulado 1.000 realizaciones de canal PLC en el sistema mostrado
en la Figura 3.7, para cada relacién sefial-ruido comprendida entre -5 dB y 30 dB en
pasos de 5 dB, resultando un total 8.000 realizaciones distintas del canal. Como simbolos
piloto se utilizan un par de secuencias complementarias multinivel seguidas del conjunto
de datos a transmitir. Por ultimo, se simula un retardo de canal comprendido entre 10y
50 muestras de forma aleatoria para cada una de las realizaciones diferentes de canal.

La Figura 3.15 muestra los valores RMSE en el sincronismo para SNR
comprendidos entre -5 y 30 dB en el modelo de canal B, siendo éste el mas favorable.
Como puede observarse la estimacion fina permite reducir el RMSE en un valor medio
de 0.5 muestras respecto a la estimacion gruesa (véase la Figura 3.15).

Valores RMSE de la sincronizacion basada en dos etapas con

un modelo de canal B
101 T T T T T
Estimacion Fina
Estimacion Gruesa | 4

RMSE(muestras)
_O::?

L 1 1 | L

-5 0 5 10 15 20 25 30
SNR(dB)

107

Figura 3.15. RMSE en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes SNR en un canal
B de Tonello [Tonel 12].
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Tabla 3.4. Valores RMSE obtenidos en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes
SNR en un canal B de Tonello [Tonel 12].

RMSE (muestras) Sincronizacion Sincronizacion Auto-correlacion
Gruesa Fina
-5dB 0.74 0.26 3.26
0dB 0.93 0.68 2.98
5dB 0.71 0.1 2.76
10dB 0.81 0.35 2.21
15 dB 0.93 0.57 2.19
20dB 0.86 0.52 2.54
25dB 0.76 0.26 2.49
30dB 0.81 0.37 2.43

La Figura 3.16 muestra los valores RMSE para la sincronizacién empleando el
modelo A de canal de Tonello [Tonel 12] para SNR de -5 dB a 30 dB, asumiendo
nuevamente una estimacién ideal de canal.

Valores RMSE de la sincronizacion basada en dos etapas con
un modelo de canal A
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Figura 3.16. RMSE en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes SNR en un canal
A de Tonello [Tonel 12].

Por otro lado, la Figura 3.17 muestra las graficas CDF (Cumulative Distribution
Function) para cada una de las SNR simuladas. Los resultados obtenidos en simulacién
con el algoritmo propuesto basados en dos etapas mejora el algoritmo de sincronizacién
PLC de banda ancha propuesto en [Minn 03]. Nétese que en dicho trabajo [Minn 03] se
utiliza OFDM como técnica de acceso al medio y el modelo de canal PLC OPERA [Babic
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05], en el cual se considera que el primer camino del canal es el de mayor potencia,

siendo por tanto mas sencillo el proceso de sincronismo.
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Figura 3.17. CDF en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes SNR en un canal B
de Tonello [Tonel 12] .

La Tabla 3.5 muestra el nimero de realizaciones de cada 1.000 simuladas para

las que se consigue un retardo estimado igual al retardo real. Se observa una clara

mejora al aplicar la etapa de estimacién fina, donde se consigue estimar el retardo sin

error.

Tabla 3.5. Porcentaje de estimaciones con error nulo en la sincronizacién basada en dos
etapas para diferentes SNR en un canal B de Tonello [Tonel 12] .

Porcentaje de
acierto
-5dB
0dB
5dB
10dB
15 dB
20dB
25dB
30dB

Sincronizacion

Gruesa
86.9%
87.8%
87.5%
85.9%
86.4%
86.8%
87.2%

87%
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Sincronizacion Auto-correlacién
Fina
99.8% 82.6%
99.5% 84.8%
100% 81.7%
99.8% 89.9%
99.6% 90.1%
99.6% 90.2%
99.8% 89.2%
99.6% 89.8%
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En este caso, es posible comprobar como, debido a las dificultades para
determinar el primer pico de llegada por el efecto del multicamino en el canal, la
estimacion fina no puede reducir el RMSE con respecto a la estimacion gruesa, e incluso
puede empeorar las cifras. Este resultado proviene del elevado nimero de valores
atipicos proporcionados por la estimacidn gruesa, haciendo inviable mejorar el
resultado final durante la etapa de estimacion fina.

La Tabla 3.6 muestra el RMSE para el algoritmo de sincronismo propuesto basado
en dos etapas para las diferentes relaciones sefial-ruido. Como se observa estos valores
son muy similares para las etapas de estimacidn gruesa y estimacién fina, esto se debe
a que el canal A de Tonello es mucho mas hostil y complejo que el modelo B.

Tabla 3.6. Valores RMSE en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes SNR en un
canal A de Tonello [Tonel 12].

RMSE (muestras) Sincronizacion Sincronizacion Auto-correlacion
Gruesa Fina
-5dB 2.90 2.94 10.68
0dB 2.94 2.93 10.39
5dB 2.94 2.95 10.26
10dB 2.97 2.93 10.21
15dB 2.99 3.01 10.16
20dB 3.34 3.43 10.08
25dB 2.90 2.84 10.26
30dB 3.05 3.10 10.03

Por otro lado, la Figura 3.18 muestra el CDF para el modelo A de canal PLC. Los
resultados de la simulacion mejoran de nuevo los propuestos en [Minn 03]. Ademas, en
la Figura 3.18 se puede observar que la estimacion fina también mejora los resultados
de la gruesa. Sin embargo, como se menciond anteriormente, no es posible mejorar el
valor RMSE, debido al numero de valores atipicos.
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Figura 3.18. CDF en la sincronizacion basada en dos etapas para diferentes SNR en un canal A

de Tonello [Tonel 12].

La Tabla 3.7 muestra el porcentaje de simulaciones de las 1.000 realizadas donde

el retardo estimado es igual al real, para el modelo de canal A. Como ya se ha comentado

antes, debido ala complejidad que presenta este canal de transmision, en el que se tiene

un mayor multicamino y el primer tap del canal no es el de maxima potencia, es dificil

estimar el inicio de la trama emitida en el receptor. Esto conlleva que el error de

sincronismo de la etapa de estimacion gruesa sea muy elevado, haciendo que la etapa

de estimacion fina propuesta, en la que solo se tienen en cuenta dos muestras antes y

después de la estimacidn gruesa, no sea valida para corregir la desincronizacién causada

por el canal. Para corregir este error seria necesario emplear un decisor que analizase

una ventana de mayor longitud, permitiendo asi contemplar ese primer tap de potencia

reducida.
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Tabla 3.7. Porcentaje de estimaciones con error nulo en la sincronizacion basada en dos
etapas para diferentes SNR en un canal A de Tonello [Tonel 12].

Porcentaje de Sincronizacion Sincronizacion Auto-correlacion

acierto Gruesa Fina

-5dB 66.0% 83.4% 25.8%

0dB 66.7% 83.3% 25.1%

5dB 65.2% 82.7% 24.9%
10dB 67.0% 85.1% 26.9%
15dB 63.6% 81.2% 24.5%
20dB 65.1% 81.5% 28.1%
25dB 63.8% 83.2% 28.6%
30dB 64.4% 82.5% 27.5%

3.5 Propuesta de sincronizacion basada en una etapa

La anterior propuesta basada en una sincronizacidén con dos etapas, una primera
gruesa y después otra fina, presenta una elevada complejidad, teniendo en cuenta
ademas la presencia de un correlador eficiente a la salida y un bloque decisor para elegir
la muestra correcta de sincronismo. Por ello, se propone a continuacidn un nuevo
algoritmo de sincronismo basado en una sola etapa, seglin se muestra en la Figura 3.19.

£,10] N
511] Banco ] =1 xin] !
Masc. > de [ P/S h,. >
: i |filtros
t,[L-1] | TX
L - i Y I Y
0] Transmisor Canal
FX[I] R Banco ?’«‘- [n] N N
enm. de [m le 7, [N] r.ln]
Masc. . | filtros N P/ Tgualador <= s/p [ RCP fIn] Sincronizacion <
rdL-1] RX | (_
Tﬁ[k]
Estimador|_ L& [n]
de canal |
{ Y J
Receptor

Figura 3.19. Diagrama de bloques del sistema completo propuesto empleando un
sincronismo basado en una sola etapa.

Como se observa en el diagrama de bloques de la Figura 3.19, el algoritmo de
sincronismo de una sola etapa/fase es muy similar al mostrado en la Figura 3.7.
Simplemente, se han substituido los bloques de sincronizaciones gruesa y fina por un
Unico bloque que estima el retardo temporal en el receptor; a su vez se eliminan los
bloques del correlador eficiente y el decisor, puesto que el nuevo sistema no necesita
una realimentacién para elegir el retardo correcto a aplicar, sino que el retardo estimado
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se supone correcto y se corrige, en caso de ser necesario, en etapas posteriores del
sistema como es la igualacién del canal explicada en detalle en el siguiente capitulo.

El bloque marcado como sincronizacion en la Figura 3.19 consta de las mismas
fases que se mencionaban en la etapa de estimacién gruesa del modelo anterior:
inicialmente se realiza la correlacién cruzada entre la sefial recibida y la copia de los
simbolos pilotos emitidos disponible en el receptor, elevando el resultado al cuadrado
para remarcar el pico maximo de correlacidn frente a posibles |6bulos laterales causados
por ruido o multicamino. Se elige una ventana en torno a este pico maximo de
correlacién y se escoge la primera muestra que supere un cierto umbral Vi, siendo
considerada como el inicio de la trama. La Figura 3.20 muestra el diagrama de bloques
del bloque de sincronizacion.

_|I— .rh Z—d.q;_,

r.[n] HZ

. 4
L 4

Ty

x[n]

Figura 3.20. Esquema interno del bloque de la sincronizacién propuesta basada en una sola
etapa.

La trama mostrada en la Figura 3.21 esta formada por dos primeros paquetes de
M datos de secuencias {Sy; S1} que serdn empleadas por sus propiedades de correlacion,
posteriormente se estudian diversos tipos de secuencias para obtener las idéneas para
realizar la sincronizacién entre emisor y receptor, siendo M=512 el numero de
subcanales disponibles para la transmisidén. Seguido a estos paquetes se transmite un
par de secuencias Zadoff-Chu {S,; S3}; que seran utilizadas posteriormente para estimar
el canal. El conjunto de estos cuatro paquetes iniciales es el preambulo fijo que debe
preceder al envio de cualquier conjunto de datos, siendo éstos una sucesién de
paquetes con una duracioén inferior al tiempo de coherencia del canal, para garantizar
asi que el canal no sufra cambios bruscos durante dicha transmisién y asegurarse una
estimacion de canal valida para toda la trama. Para finalizar la emisién se afiaden dos
paquetes nulos, siendo necesarios para compensar el retardo que introduce el banco de
filtros del receptor.

Lcanal CP

Subcanales | | So | S1 | Sz | S3 Data 0|0

Figura 3.21. Formato de trama de datos propuesta para ser emitida por el transmisor.

En lo sucesivo por tener un mayor interés prdactico debido a la elevada
complejidad de la implementacidn, se centran los estudiaos en la propuesta de una sola
etapa, analizando en los siguientes apartados el tipo de secuencias que se empleardn
para realizar la sincronizacion en el receptor con el fin de seleccionar la que mejores
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resultados presente. Posteriormente se estudia el efecto que tiene en el sistema aplicar
la mascara de emision PLC en el dominio del tiempo o en dominio de la frecuencia,
ademas de diferentes esquemas de correlacién en el receptor. Por ultimo, se estudia el
caso de no utilizar CP en la transmisidon, comparando los resultados con los obtenidos
con el esquema que utiliza el CP.

3.6 Empleo de secuencias en la propuesta de
sincronismo

Con el fin de evaluar el comportamiento y obtener la mejor configuracion posible
de la etapa de sincronismo, se aplican a los paquetes de sincronizaciéon diferentes tipos
de secuencias, para elegir la que consiga mejor sincronizacién del sistema. Debido a que
el numero de canales hdabiles para la transmisién segin la mdscara marcada en el
estandar [IEEE 10] es 360 y no se corresponde con un numero primo, se establecen dos
casos diferentes a la hora de analizar las posibles secuencias y su comportamiento: uno
para secuencias con una longitud exacta de 360 muestras; y el otro para longitudes de
359 muestras. Este Gltimo, por ser un niimero primo, permite emplear secuencias con
mejores propiedades de correlacién en algunas de las familias que se estudiaran a
continuacion.

Respecto a cdmo se emplazan las secuencias estudiadas en los paquetes de datos
{So; S1} reservados para el sincronismo, en el caso de los conjuntos complementarios de
secuencias CSS, se emplearan conjuntos de K=2 secuencias, cada una asociada a un
paquete de datos. En el caso de secuencias cadticas, se emplea una secuencia cadtica
repetida en ambos paquetes de sincronizacién {S,; S;} para conservar la estructura de
la trama propuesta. De la misma forma se aplicardn las secuencias Thuemorse y
Legrende, es decir, una secuencia en ambos paquetes de sincronizacién {Sy; S1}. Las
secuencias Zadoff-Chu tienen parte real e imaginaria, mientras que la transmision por el
canal con Wavelet-OFDM hace imposible emitir valores complejos. Por ello, se propone
dividir cada secuencia en dos paquetes, una con la parte real y la otra con la imaginaria.
De este modo, el primer paquete de sincronismo {S,} se corresponde con la parte real
de la secuencia y el siguiente {S;} con la parte imaginaria. De la misma forma, con las
secuencias Huffman, el primer paquete de sincronizacién {S,} corresponde a la parte
real de la secuencia, y el segundo paquete {S;} a la parte imaginaria.

De forma similar a los estudios precedentes, se han simulado 1.000 realizaciones
de canal PLC en el sistema mostrado en la Figura 3.19 para evaluar el comportamiento
del bloque de sincronismo, empleado relaciones sefal-ruido comprendidas entre -5 dB
y 30 dB en pasos de 5 dB, resultando un total 8.000 realizaciones distintas del canal para
cada tipo de las secuencias descritas. Se vuelven a considerar los dos modelos de canal
PLC descritos en la Tabla 3.1, asi como cuatro tipos de ruido de canal (n. en la Figura
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3.19): ruido impulsivo sincrono, asincrono, ruido de fondo y ruido de banda estrecha
presentados en [Zimme 02][Corte 10].

La Figura 3.22 muestra los valores RMSE del bloque de sincronismo empleado el
modelo de canal A para cada una de las secuencias utilizadas. Como puede observarse,
la mayoria de las secuencias tiene un valor RMSE muy similar en torno a 9/10 muestras,
salvo para el caso del empleo de las CSS, donde el valor RMSE es inferior a 9 muestras.

117 T

[ ——— Chaaotic

= Thuemorse

3 Legendre 359
1051 — Zadoff-chu 360 | -
I Zadoff-chu 358
Huffman

— S

o -
L) (=]
—

RMSE (muestras)

=5 D 5 1-CI llﬁ ZICI 2I5 30
SNR(dB)
Figura 3.22. Valores RMSE en la sincronizacion basada en una etapa para distintos tipos de

secuencias (con una longitud de 359/360 muestras) y SNR empleando el modelo A de canal
PLC.

La Tabla 3.8 muestra el RMSE para el algoritmo simulado en las diferentes
relaciones sefial-ruido para cada tipo de secuencia. Se puede verificar que el caso donde
se consigue una mejor sincronizacién es usando CSS como simbolos piloto para un

modelo de canal A.

Tabla 3.8. Valores RMSE en el sincronismo basado en una etapa para distintas secuencias
(con una longitud de 359 o 360 muestras) y diferentes SNR empleando el modelo de canal A.

Chaotic Thuemorse Legendre Zadoff- Zadoff- Huffman = CSS

359 Chu 360 Chu 359
-5dB 9.33 9.27 9.51 9.78 10.02 9.17 8.39
0dB 9.33 9.56 8.85 9.35 10.12 9.26 9.02
5dB 9.38 8.81 10.03 9.90 9.42 9.34 8.43
10dB 9.13 9.28 9.28 9.46 9.34 9.00 8.48
15dB 9.84 9.60 9.41 9.97 10.11 9.61 8.08
20 dB 9.42 9.17 9.86 9.84 9.90 9.41 8.44
25dB 9.04 9.61 9.43 9.55 9.31 9.01 8.16
30dB 9.62 9.80 10.11 9.55 10.01 9.59 8.10
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La Figura 3.23 muestra los valores RMSE del bloque de sincronismo basado en
una sola etapa para SNR comprendidos entre -5 y 30 dB empleado el modelo de canal B
para cada una de las secuencias utilizadas. Al igual que para el modelo de canal A, la
mayoria de las secuencias tiene un valor RMSE muy similar, en torno a 2/4 muestras,
salvo para el caso del empleo de las CSS, donde el valor RMSE es inferior a 2 muestras.
Como era de esperar, al emplear un modelo de canal mas favorable, se consigue valores

RMSE mejores.

RMSE (muestras)

—Chaotic
~——=Thuemorse
Legendre 359
Zadoff-chu 360 ™~
~— Zadoff-chu 359 |
Huffman |
——CSS ’

B — —

- . -4 .

-5 0 5 ;IO 1; 26 25 30
SNR(dB)

Figura 3.23. Valores RMSE en la sincronizacion basada en una etapa para distintos tipos de
secuencias (con una longitud de 359/360 muestras) y SNR empleando el modelo B de canal
PLC.

De forma similar, la Figura 3.24 muestra las graficas CDF obtenidas para las
diferentes SNR en cada tipo de secuencia empleado. Debido a la complejidad del canal
de transmisién, los valores de CDF obtenidos, para los que se consigue una
sincronizacion perfecta entre emisor y receptor, no superan el 50%. Por otro lado, es
dificil establecer qué tipo de secuencia alcanza una mejor CDF, debido a que los
resultados obtenidos varian para cada SNR utilizada.
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Figura 3.24. Representaciones CDF del sincronismo basado en una etapa para distintos tipos
de secuencias y SNR empleando el modelo de canal A.

La Tabla 3.9 muestra el RMSE para el algoritmo de sincronismo basado en una

etapa, simulado para diferentes relaciones sefial-ruido para cada tipo de secuencia.

Nuevamente se corrobora que los CSS obtienen unos mejores resultados como simbolos

piloto para un modelo de canal B.

Tabla 3.9. Valores RMSE en el sincronismo basado en una etapa para distintas secuencias

(con una longitud de 359 o 360 muestras) y diferentes SNR empleando el modelo de canal B.

-5dB
0dB

5dB

10dB
15dB
20dB
25dB
30dB

Chaotic

2.51
2.93
2.26
2.59
2.98
3.51
3.58
2.87

Thuemorse

3.08
2.30
2.88
2.78
2.86
2.76
2.69
2.25

Legendre Zadoff-
359 Chu 360
2.81 3.06
3.12 2.37
2.98 2.56
2.60 3.18
3.34 3.11
3.11 2.64
2.90 2.89
291 3.28

Zadoff-

Chu 359
2.94
3.92
3.27
3.49
3.36
3.53
3.25
3.90

Huffman

2.46
2.93
2.25
2.09
2.42
2.39
1.98
2.39

CSS

1.86
1.82
2.09
1.89
1.67
2.11
2.08
1.92
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La Figura 3.25 muestra cada uno de los CDF obtenidos para las diferentes
relaciones senal-ruido en cada tipo de secuencia empleada. Para el caso del modelo de
canal B, donde el entorno es mds favorable para la transmision, los valores que se
consiguen para una sincronizacién perfecta entre emisor y receptor son superiores al
80% en todas las secuencias utilizadas y para cualquier relacién sefal-ruido.
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Figura 3.25. Representaciones CDF del sincronismo basado en una etapa para distintos tipos
de secuencias y SNR empleando el modelo de canal B.

La Tabla 3.10 recopila cada uno de los porcentajes en los que se consigue una
sincronizacion perfecta entre emisor y receptor para cada valor de relaciéon sefial-ruido
empleando las diferentes secuencias y para ambos modelos de canal. Como se
menciond antes, el canal B es mas favorable, por lo que puede observarse que los
porcentajes son muy superiores que en el caso del canal de transmisién tipo A.
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Tabla 3.10. Porcentaje de estimaciones de sincronismo con error nulo segtn el algoritmo
propuesto basado en una sola etapa con cada secuencia y para diferentes SNR en ambos
canales A y B.

Canal -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Chaotic A 50% 37.5% 37.5% 37.5% 25% 50% 37.5% 37.5%
B 100% 87.5% 100% 75% 100% 75% 100% 100%
Thuemorse A 25% 12.5% 37.5% 25% 50% 62.5% 37.5% 37.5%
B 100% 87.5% 87.5% 100% 100% 87.5% 87.5% 100%
Legendre A 25% 37.5% 37.5% 12.5% 12.5% 37.5% 25% 25%
359 B 100% 100% 87.5% 87.5% 87.5% 87.5% 87.5% 87.5%
Zadoff-Chu A 25% 12.5% 25% 50% 25% 25% 25% 50%
360 B 87.5% 100% 87.5% 87.5% 87.5% 75% 87.5% 87.5%
Zadoof-Chu A 25% 25% 37.5% 12.5% 12.5% 50% 50% 12.5%
359 B 100% 100% 100% 100% 100% 100% 87.5% 87.5%
Huffman A 50% 37.5% 12.5% 37.5% 12.5% 12.5% 12.5% 62.5%
B 87.5% 100% 100% 100% 87.5% 100% 75% 87.5%
CSS A 50% 37.5% 12.5% 50% 25% 37.5% 50% 12.5%
B 87.5% 87.5% 87.5% 87.5% 100% 100% 87.5% 100%

La conclusidon que se obtiene después de realizar este estudio con los diferentes
tipos de secuencias empleados segun la propuesta de sincronismo basada en una sola
etapa es que las mejores prestaciones y resultados se obtienen con los conjuntos
complementarios de secuencias CSS.

3.7 Influencia de la mascara de transmisién PLC

La principal ventaja que se pretende conseguir al usar los conjuntos CSS
multinivel es aprovechar sus propiedades de correlacion a la hora de sincronizar. En el
diseio de la Figura 3.19 las muestras de las secuencias se distribuyen entre los canales
habilitados para la transmision mediante la mdscara aportada en la Figura 3.1, para
posteriormente ser moduladas mediante el banco de filtros del transmisor. Esta serie de
pasos por los que son tratadas las secuencias llevan a pensar que las propiedades de
correlacién que poseen puedan perderse y no conseguirse un pico de correlaciéon
Optimo.

La Figura 3.26 muestra dos tipos de diagrama de bloques con los que se pretende
estudiar el comportamiento de las propiedades de correlacién de las secuencias con el
fin de elegir la configuracidon que mejor se adapte al sistema. El nuevo modelo mostrado
(parte superior de la Figura 3.26), en el que se aplica la mascara PLC en el dominio de la
frecuencia, utiliza secuencias de una longitud mayor, 512 muestras, que pasan al
dominio de la frecuencia para posteriormente anular los canales que no son habiles para
la transmision segun la mascara. El resultado se transforma al dominio del tiempo y se
transmite con el CP por el canal.
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Figura 3.26. Diagrama de bloques de la nueva propuesta de transmision de CSS (parte
superior) en el sincronismo basado en una etapa, comparado con la aplicacion de la mdscara
en el dominio del tiempo antes descrito (parte inferior).

La principal diferencia entre el método que aplica la mascara PLC en el tiempo y
el método que aplica la mascara en el dominio de la frecuencia es que esta ultima no
modaula las secuencias para ser transmitidas por el emisor, haciendo que no se pierdan
las propiedades de correlacion de las secuencias al someterlas a cambios de dominio
frecuencia-tiempo.

Las simulaciones que se han realizado utilizan una longitud de secuencias para el
esquema que aplica la mascara en el dominio de la frecuencia de =512 muestras,
mientras que en el precedente se emplea una longitud de secuencia de L=360 muestras,
para acoplarse a los canales que deja disponibles la mascara de transmision (recuérdese
gue de un total de M=512 subportadoras, sélo se permite el envio de informacion por
360 de ellas). En el esquema que aplica la mascara en el dominio de la frecuencia se
emplea una secuencia de longitud mayor, siendo posteriormente en el dominio de la
frecuencia donde se anulan las subportadoras por las que no se debe emitir,
recuperando la sefial resultante en el dominio temporal para su emisién. El resultado
obtenido es una secuencia degradada pero que conserva las propiedades de correlaciéon
de la secuencia original.

El estudio al aplicar la mascara en el dominio de la frecuencia se centra en la
comparacion de los resultados de la correlacidn para comprobar cdmo se conservan las
buenas propiedades de los conjuntos CSS. La Figura 3.27 muestra el resultado de la auto-
correlacién de una secuencia del conjunto con una longitud de L=512, con el fin de
evaluar posteriormente como evoluciona la misma al ir introduciendo las sucesivas
etapas del esquema propuesto.
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Figura 3.27. Funcion de auto-correlacion normalizada para una secuencia de un conjunto CSS
multinivel de longitud L=512 muestras.

La Figura 3.28 representa el resultado de la auto-correlaciéon de una secuencia
del conjunto después de haberse sometido a los cambios de dominio de la frecuencia,
eliminacidn de los canales marcados por la mascara, y volver a transformar al dominio
del tiempo. Puede observarse que aparecen |lébulos laterales de mayor amplitud, pero
aun es claramente distinguible el pico maximo de correlacion.
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Figura 3.28. Funcion de auto-correlacion de una secuencia de un conjunto CSS con una
longitud L=512 muestras, una vez procesada a través del esquema de transmision propuesto
en el dominio de la frecuencia para el sincronismo basado en una sola etapa.

Para realizar una buena comparacion, se obtiene el resultado de esa misma auto-
correlacién de la secuencia al repartir los bits por cada canal de emisidon y modularse por
el banco de filtros del transmisor, mostrandose en la Figura 3.29. Notese que éste es el
esquema que aplica la mascara PLC en el dominio del tiempo.
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Figura 3.29. Funcion de auto-correlacion de una secuencia de un conjunto CSS con una
longitud L=512 muestras, una vez procesada a través del esquema de transmision propuesto
para una mdscara aplicada en el dominio del tiempo para el sincronismo basado en una sola

etapa.

Comparando la Figura 3.28 con la Figura 3.29, puede observarse como los valores
de los l6bulos laterales obtenidos con el sistema que aplica la mascara en el dominio de
la frecuencia poseen un mayor amplitud respecto a utilizar la secuencia para correlar,

siendo el pico de correlacidon lo suficientemente elevado para descartar posibles
interferencias por ruido en el canal PLC.

Para finalizar se obtiene la correlacién entre la sefial recibida rc[n] y la copia de
los simbolos piloto transmitidos x[n], una vez se ha afiadido el CP y se ha transmitido por
el canal de comunicaciones. La Figura 3.30 muestra la correlacion obtenida en el
receptor con el nuevo sistema propuesto, donde puede observarse que ha sido
atenuada debido al canal y que los lébulos laterales cobran mayor importancia, pero
siempre estando por debajo del pico madximo de correlacién.
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Figura 3.30. Funcion de correlacion cruzada entre los simbolos pilotos transmitidos
(consistentes en las secuencias de un CSS multinivel de longitud L=512 muestras) y la seial
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recibida incluyendo CP, y para un esquema de transmisién que aplica la mdscara PLC en el
dominio de la frecuencia.

Obteniendo la correlacién entre la seial recibida rc[n] y la copia de los simbolos
piloto transmitidos x[n] para el esquema que aplica la mascara en el dominio temporal,
la Figura 3.31 muestra nuevamente que el pico maximo de correlacién tiene un valor
inferior frente a los I6bulos laterales que el que se obtiene por el nuevo esquema que
aplica la mascara en el dominio de la frecuencia.
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Figura 3.31. Funcion de correlacion cruzada entre los simbolos pilotos transmitidos
(consistentes en las secuencias de un CSS multinivel de longitud L=512 muestras) y la seial
recibida incluyendo CP, y para un esquema de transmision que aplica la mdscara PLC en el

dominio temporal.

La Tabla 3.11 muestra los valores de SMR (Sidelobe to Mainlobe Ratio) para cada
una de las correlaciones obtenidas para el disefio que aplica la mascara en el dominio
de la frecuencia y el disefio que aplica la mdascara en el dominio temporal, pudiendo
observarse que se mejora los resultados al emplear el sistema que aplica la mascara en
el dominio de la frecuencia.

Tabla 3.11. Valores de cota para las correlaciones obtenidas.

SMR
Auto-correlacién de la secuencia original 0.054
Auto-correlacion de la sefal x[n] en el esquema que aplica la 0.100
mascara PLC en el dominio del tiempo
Auto-correlacion de la senal x/n] en el esquema que aplica la 0.099
mascara PLC en el dominio de la frecuencia
Correlacion cruzada de la seiial rc[n] con x[n] en el esquema 0.621
que aplica la mascara PLC en el dominio del tiempo
Correlacion cruzada de la sefial r/n] con x[n] en el esquema 0.502

que aplica la mascara PLC en el dominio de la frecuencia
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Como se ha demostrado, el esquema que aplica la mascara en el dominio de la
frecuencia utilizado en la emisién, mejora los resultados de correlacién obtenidos, por
lo que se incorpora dicha funcionalidad al sistema, de tal forma que ahora las secuencias
empleadas para la sincronizacion se las aplica la mdascara en el dominio de la frecuencia.
Estas son transmitidas sin ser moduladas por el banco de filtros del transmisor y
posteriormente los datos modulados por el banco de filtros.

3.8 Estudio del esquema de correlacion en el receptor

Una vez se han definido los preambulos propuestos en este trabajo, se pasa a
continuacion a analizar diferentes esquemas de correlacion que pueden ser empleados
en el blogue de sincronismo. En este apartado se van a utilizar diferentes longitudes de
secuencias a las que se aplica la mascara en el dominio de la frecuencia para ser
transmitidas por el canal PLC. En el receptor se estudian diferentes simbolos pilotos para
realizar la correlacidn, ya sea con los simbolos piloto emitidos con CP o con la propia
secuencia utilizada antes de afnadir la mascara PLC en el dominio de la frecuencia.

Para este analisis, se ha empleado una trama completa de transmision de datos
como la mostrada en la Figura 3.32. En ella se puede observar que los dos primeros
paquetes estan dedicados al sincronismo {S,; S;}, seguidos de los utilizados para la
estimacién de canal {S,; S3}, y finalmente, en este caso se ha optado por enviar diez
paquetes de datos aleatorios y los dos ultimos paquetes de ceros para compensar el
retardo de grupo de los filtros.

So S Sy S3 10 paquetes de datos 2M x ceros

Figura 3.32. Trama de datos emitidos.

A continuacidén, se van a estudiar comparativamente tres configuraciones
diferentes para realizar la correlacion en el receptor, para tratar de establecer cudl
presenta un mejor rendimiento ante la trama definida.

3.8.1 Configuraciéon A

En este caso se muestra el comportamiento del sistema segln se ha empleado
hasta el momento en todas las pruebas y analisis realizados anteriormente en este
capitulo. La Figura 3.33 muestra el diagrama de bloques empleado, donde se realiza la
correlacién cruzada en el receptor de la sefial recibida rc[n] con los simbolos piloto
transmitidos x/n], las secuencias CSS multinivel Sgk[n], ademdas de incluir el
correspondiente CP.
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Figura 3.33. Diagrama de bloques para el tipo de configuracion A

La longitud de las secuencias CSS empleadas es también L=512 muestras (como
el numero de subportadoras M, y consecuentemente el tamafio del paquete de datos),
de los cuales se anulan fijdndose a cero los de las subportadoras canceladas por la
mascara de emision del estdndar. En el receptor se realiza la correlacion cruzada con los

simbolos piloto después de afadirse el CP y obteniendo una correlacién como la
mostrada en la Figura 3.34.

1 T T T T T

51,57 53, Sﬂ‘ Datos N
08¢
5 061
EL
< 04}
0.2}
ololll b e (liba bl il by

0 0.5 1 1.5 2 25
Muestras x104

Figura 3.34. Correlacion cruzada de la seiial recibida rc[n] con los simbolos piloto de la senal
x[n] para el esquema de la configuracion A.

En la Figura 3.34 puede observarse como el pico maximo de correlacion destaca
por encima de los I6bulos laterales y del resto de datos de la trama emitida, haciendo
por lo tanto viable la estimacidn del comienzo de las secuencias.

3.8.2 Configuracién B

Este caso es muy similar al anterior, realizando igualmente la correlacidn cruzada
entre los simbolos pilotos emitidos una vez se afade el CP x[n] y la sefal recibida r[n].
Sin embargo, en este caso se ha supuesto el uso de secuencias de una menor longitud,
por lo que ahora en vez de anular los canales cancelados por la mdscara, se reparten las
muestras de la secuencia por cada subportadora en la que se permite la emision. En
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total se tienen 360 subportadoras disponibles para la transmision, por lo que se propone
emplear secuencias con una longitud L=173 muestras, siendo muy inferior a los 360
disponibles en la transmision. Como se explicard en el Capitulo 5, se elige esta longitud
de secuencia debido a que el AFE (Analog Front End) empleado en la capa fisica no
permite el envio de algunas de las subportadoras por su limitacidn en el ancho de banda.

La Figura 3.35 muestra como se han empleado y transmitidos las secuencias CSS
de longitud 173 muestras para realizar la sincronizacién.

So,0[0] : N

So,0[1] t[n]

—>

FFT Mascara IFFT | P/S | — CP 1 h —

5010[172]

1x512 H
[1x173] [1x173] [1x512] [1x512] Transmisor - Canal

Figura 3.35. Diagrama de bloques para el tipo de configuracion B.

En la Figura 3.36 se muestra el resultado de la correlacién obtenido. El pico
maximo de correlacién sigue siendo mayor que el resto de valores obtenidos para los
paquetes de datos de la trama.
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Figura 3.36. Correlacion cruzada de la seiial recibida rc[n] con los simbolos piloto de la senal
x[n] para el esquema de la configuracion B.

3.8.3 Configuracién C

El dltimo caso estudiado realiza la correlacién en el receptor con las propias
secuencias empleadas como simbolos piloto, si necesidad de eliminar los bits
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correspondientes a las frecuencias que descarta la mascara PLC. De este modo el
diagrama de bloques de la correlacion queda como se muestra en la Figura 3.37.
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50’0[51];
N
[1¥%512] [1x512] [1x512] [1x512] Transmisor Canal
P/S soCP | S

Figura 3.37. Diagrama de bloques para el tipo de configuracion C.

Como se observa es necesario afiadir a estos simbolos piloto la parte
correspondiente al prefijo ciclico para obtener los patrones finales de correlacién en el
receptor. En la Figura 3.38 se muestra el resultado de la correlacién obtenido.

1 T T T T T

0.8 ]

T

Amplitud
o o
£ »

o
o
:

'

i, 1 ™

0 0.5 1 1.5 2 2.5
Muestras «10%

Figura 3.38. Correlacion cruzada de la seiial recibida rc[n] con los simbolos piloto de la senal
x[n] para el esquema de la configuracion C.

La correlacién cruzada con el resto de datos recibidos rc[n] es insignificante
respecto al pico maximo de la correlacidn, por lo que utilizar directamente las secuencias
complementarias como patrdén de referencia en la correlacidn del receptor no empeora
el comportamiento del sistema.
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3.8.4 Resultados del estudio para cada tipo de configuraciéon

En este apartado se analizan los resultados obtenidos para cada tipo de
configuracion explicada anteriormente, con el fin de comprobar las ventajas y
desventajas que cada una presenta para realizar la sincronizacion del sistema.

La Tabla 3.12 muestra los valores de SMR para las correlaciones obtenidas para
cada uno de los tres esquemas presentados. El minimo valor de SMR se consigue para
la configuracidon B, aunque no es una comparacion justa debido a que no se utilizan
todos las subportadoras permitidas por la mascara PLC para la transmisidon de datos,
perdiendo eficiencia en el sistema. En el resto de casos se observa que se consiguen
valores de cota similares, pero por simplicidad en el disefio (es posible correlar
directamente en el receptor con los conjuntos complementarios de secuencias) a la hora
de correlar en el receptor es mejor el tercer caso mostrado, a falta de realizar un estudio
de los valores de sincronismo obtenidos para estos dos casos.

Tabla 3.12. SMR obtenidos para tipo de configuracion presentada.

SMR
Configuracion A 0.167
Configuracion B 0.140
Configuracion C 0.172

Habiendo descartado el segundo caso por ser el que menor eficiencia tiene en la
transmisién debido a que emplea menor niumero de subportadoras, se realiza una
comparativa entre los casos restantes para comprobar el valor RMSE en el sincronismo,
representandose en la Figura 3.39 para el canal B de Tonello y la Figura 3.40 para el canal
A [Tonel 12]. Se han realizado 1000 simulaciones de canal diferentes para relaciones
sefial-ruido comprendidas entre -5dB y 30dB con pasos de 5dB, y un ruido de canal
afadido presentado en [Zimme 02] [Corte 10]. Ambas figuras muestran que existe poca
diferencia entre las configuraciones de correlacion propuestas; lo que si se comprueba
es que en el disefo en el que se aplica la mascara PLC en el dominio temporal se consigue
reducir el valor RMSE presentado en la Figura 3.22 y la Figura 3.23.
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Figura 3.39. Valores RMSE en la sincronizacion para las distintas configuraciones de
correlacion analizados, empleando el canal B de Tonello.
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Figura 3.40. Valores RMSE en la sincronizacion para las distintas configuraciones de
correlacion analizados, empleando el canal A de Tonello.

En la Tabla 3.13 quedan reflejados cada uno de los valores de la Figura 3.39 y la
Figura 3.40, observandose que no existe una diferencia apreciable entre las

configuraciones estudiadas.

Tabla 3.13. Valores RMSE en la sincronizacion para los distintos esquemas de correlacion
analizados.

Canal -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Configuracion A 2.50 2.56 2.37 2.29 2.36 2.65 2.20 2.53

A B 0.51 0.45 0.44 0.40 0.56 0.71 0.51 0.43
Configuracion A 2.45 2.63 2.38 2.42 2.35 2.75 2.37 2.53
C B 0.65 0.46 0.45 0.33 0.50 0.63 0.54 0.34

59



Sincronismo

Concluyendo con este estudio, se ha comprobado que emplear directamente las
secuencias complementarias multinivel aplicando la mdscara en el dominio de la
frecuencia mejora el resultado de la correlacién cruzada en el receptor para determinar
el inicio de la trama como muestran los valores RMSE obtenidos en ambos modelos de
canal. De esta forma, se decide continuar aplicando la configuracién C, en la que se
correla directamente en el receptor con las secuencias empleadas en la trama antes de
aplicarse la mdascara de emision PLC en el dominio de la frecuencia.

3.9 Estudio comparativo del uso del prefijo ciclico

El siguiente apartado muestra una comparativa entre la utilizacién de prefijo
ciclico en la transmisién de datos PLC y la transmisién equivalente sin el uso del prefijo
ciclico (CP). En trabajos previos se ha establecido que, en una modulacién mediante una
Transformada Discreta del Coseno (DCT) y un posterior banco de filtros (Wavelet-OFDM)
[Poude 14], no es necesario el uso del prefijo ciclico para la emisidn en banda ancha
[Chen 15]. En cualquier caso, existen también gran cantidad de trabajos que utilizan el
prefijo ciclico debido a que mejora las prestaciones y simplicidad del receptor [Kong 14].

En el caso de no usar el prefijo ciclico, el canal queda modelado por la propia
respuesta impulsiva de éste, haciendo mds complicada la eliminacion de las
interferencias inter-simbolo y del efecto que causa el canal en la transmision, siendo
mas complicado conseguir recuperar los datos en el receptor.

Orientando a una futura implementacidon en FPGA, es sumamente complejo
realizar una correlacion cruzada en el dominio del tiempo; por ello y con el Unico fin de
mejorar la implementacion final se trabaja en el dominio de la frecuencia para obtener
la correlacion. Esta correlacion puede expresarse en el dominio de la frecuencia como
(28):

c[n] = IDFT {DFT{r.[n]} - DFT{S,[n]}} (28)

Donde c[n] es el resultado de la correlacidon; DFT e IDFT son las transformadas
discretas de Fourier directa e inversa; 7.[n] es la sefal recibida por el canal de
comunicaciones contaminada por ruido y el efecto del canal; y Ss[n] son las secuencias
utilizadas como simbolos pilotos en el emisor.

Debido al uso del prefijo ciclico, la correlacidn necesaria para la sincronizacién
necesita de una FFT interna de 4096 puntos por la longitud utilizada. El valor de 4096
puntos de la FFT se obtiene de la correlacidon de las tramas de pilotos Sn[n] con rc[n]
ambas con una longitud de 2048 muestras, como se muestra en la Figura 3.41.
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Figura 3.41. Esquema de correlacion con un prefijo ciclico de 384 muestras.

En la Figura 3.41, los bloques inferiores hacen referencia a los paquetes
transmitidos utilizados para la sincronizaciéon del sistema, mientras que los bloques
superiores equivalen a los mismos paquetes recibidos después de ser transmitidos por
el canal PLC. Si de la trama se elimina el prefijo ciclico, se reduce considerablemente los
datos que deben ser emitidos. Esto da lugar a varias técnicas de sincronizacién, todas
ellas empleando la correlacidon cruzada entre la sefial recibida rc[n] con los simbolos
piloto enviados Sy[n] pero con ligeras variaciones. En los siguientes esquemas, a modo
de ejemplo ilustrativo, se ha supuesto un retardo de canal de 26 taps, empleando el
mismo modelo de canal B de Tonello y sin ruido afiadido, para comprobar cual es el
resultado de la correlacidn cruzada en el receptor y verificar si el retardo estimado en
todos ellos es el mismo. En los siguientes esquemas de correlacion se elimina el uso del
prefijo ciclico.

3.9.1 Uso de las secuencias de estimacion de canal junto a las secuencias de
sincronismo para realizar la correlacién cruzada en el receptor

El primer esquema que se propone implica seguir utilizando una FFT de 4096
puntos para realizar la sincronizacion, por lo que se supone que la longitud del
preambulo de sincronismo debe seguir siendo 2048 muestras.

Habiendo eliminado el prefijo ciclico, si se siguen utilizando un predmbulo de
2048 datos de longitud con el mismo numero de secuencias que se usaban
anteriormente para sincronizar (Unicamente 2 secuencias), es obvio que en la
sincronizacion tomaran mas importancia las secuencias utilizadas para la estimacion de
canal (véase la Figura 3.42).

rdn] So S S, Ss Resto de la trama
I i T T
. 512 512 512 512
[
2048
Sa[n] So S, 5, 5,

Figura 3.42. Esquema de correlacion cruzada con el uso de secuencias de estimacion de canal
junto a las secuencias de sincronismo.

61



Sincronismo

Como se puede observar en la Figura 3.42, este esquema utiliza los pilotos
emitidos empleados en la sincronizacién para realizar la estimacién posterior, de esta
forma sincronizacidn y estimacién de canal empleardn las mismas secuencias emitidas.
Con este esquema se pierde el concepto de realizar sincronizacion y estimaciéon de canal
completamente por separado.

La Figura 3.43 muestra el resultado obtenido en la correlacién, pudiéndose
observar que el pico maximo de correlacién resultante se diferencia respecto a los
I6bulos laterales y el posible efecto del multicamino del canal. La estimacién del tiempo
de retardo conseguida es de 26 taps, siendo la posicidon del pico maximo de correlacién
en la Figura 3.43 de 2074 (2074-2048=26), como se corresponde con el modelo de canal
empleado.
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Figura 3.43. Resultado de la correlacion cruzada entre la sefial recibida r.[n] y los simbolos
piloto S,[n] para el esquema que emplea las secuencias de estimacion de canal junto a las
secuencias de sincronismo.

3.9.2 Empleo de secuencias CSS multinivel adicionales en la correlacién cruzada del
receptor

El segundo esquema utilizado es muy semejante al explicado anteriormente, con
un numero de puntos de la FFT de 4096 y longitudes de 2048 muestras para las tramas
que se correlan. La principal diferencia es que se afiaden dos nuevas secuencias para
sincronizar en vez de utilizar las propias de la estimacidn.

Como se aprecia en la Figura 3.44, las secuencias de estimacién de canal no
intervienen para nada en la sincronizacion, volviendo a quedar independientes uno del
otro. La principal desventaja es que son necesarias dos secuencias mas en la definicién
del predmbulo.
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Figura 3.44. Esquema de correlacion cruzada afiadiendo dos secuencias CSS multinivel
adicionales.

En la Figura 3.44 se observa como los |6bulos laterales alcanzan valores mds
elevados debido a que se emplean dos veces las mismas secuencias para sincronizar,
pero aun asi se obtiene un inicio de trama preciso. Igual que el esquema que emplea las
secuencias de estimacién de canal junto a las secuencias de sincronismo para realizar la
correlacién cruzada en el receptor, la estimacion del retardo de canal es precisa, siendo
de 26 taps (2074-2048=26).

L TR L L

0 1000 2000 3000 4000
muestras

Figura 3.45: Resultado de la correlacion cruzada entre la seiial recibida r[n] y los simbolos
piloto S,[n] para el esquema que anade dos secuencias CSS multinivel adicionales.

3.9.3 Reduccién del preambulo empleado en la correlacién cruzada del receptor

El siguiente esquema es el mas novedoso respecto a los explicados
anteriormente. Se contempla bajar la longitud del predmbulo de sincronizacion a 1024
muestras, utilizando Unicamente dos secuencias para sincronizar, pero sin prefijo ciclico.
De esta forma el nUmero de puntos necesarios para realizar la FFT es de 2048 (véase la
Figura 3.46).
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r.[n] So S, S, S; Resto de la trama
| !
o512 512
|
1024
S.[n] So S5:

Figura 3.46: Esquema de correlacion cruzada reduciendo el preambulo a la mitad de
longitud.

A simple vista cabe pensar que la complejidad computacional va ser muy inferior
al disefio que utiliza prefijo ciclico. Haciendo esto no sélo se consigue reducir los
recursos involucrados en una posterior implementacién, sino que no se incrementa el
numero de secuencias utilizadas como simbolos piloto, ademdas de que los predmbulos
de sincronizacion y estimacion vuelven a quedar independientes.

La correlacion del dltimo esquema mostrado, representada en la Figura 3.47, no
presenta Iébulos laterales. El retardo estimado para este modelo también es de 26 taps
(1050-1024=26).

PR N | 'Y T al, L

0 500 1000 1500 2000
muestras

Figura 3.47. Resultado de la correlacion cruzada entre la seial recibida r[n] y los simbolos
piloto S,[n] para el esquema que reduce a la mitad la longitud del preambulo.

3.9.4 Resultados obtenidos en el estudio realizado con los diferentes esquemas sin el
uso del prefijo ciclico

Concluyendo con el estudio, en todos los esquemas el retardo estimado del canal
es idéntico, haciendo que todos ellos sean validos en ese aspecto. Descartando el
esquema que emplea las secuencias de estimacion de canal junto con las secuencias
empleadas para la sincronizacién, debido a que no es posible diferenciar entre paquetes
de sincronismo y estimaciéon de canal, el resto de esquemas es perfectamente valido
para el fin propuesto, teniendo en cuenta que, para el segundo esquema presentado,
habria que afiadir dos paquetes mas en el predmbulo de sincronismo. Centrandose en
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el tema de la posterior implementacién, cabe esperar que el esquema que reduce el
preambulo a la mitad de longitud requiera un menor nimero de recursos légicos.

La Tabla 3.14 muestra los valores SMR obtenidos para cada uno de los modelos
y el nimero de puntos de la FFT necesarios, observandose que el menor SMR se
consigue para el tercer esquema, a la vez que se necesita un nimero de puntos para la
FFT inferior a los otros esquemas.

Tabla 3.14. Valores de SMR para los esquemas de correlacion presentados para el algoritmo
de sincronismo.

N2 puntos FFT SMR
Esquema que emplea las secuencias de estimacion 2048 0.068
de canal junto a las secuencias de sincronismo para
realizar la correlacién cruzada en el receptor
Esquema que ailade dos secuencias CSS multinivel 2048 0.251
adicionales para realizar la correlacién cruzada en el
receptor
Esquema que reduce el preambulo a la mitad de 1024 0.012

longitud para realizar la correlacién cruzada en el
receptor

Con todos los datos expuestos y teniendo varias soluciones, se decide decantarse
de aqui en adelante por el esquema que reduce el predmbulo a la mitad de longitud
para realizar la correlacion cruzada en el receptor, suponiendo un menor nimero de
recursos en una posterior implementacion, ademas de no necesitar paquetes
adicionales para el sincronismo. A partir de éste, se obtienen resultados para ambos
modelos de canal, Ay B, con ruido caracteristico del canal PLC para SNR comprendidas
entre -5 y 30 dB, todo ello para evaluar y comparar los resultados que se obtiene para
ese esquema en caso de eliminar finalmente el CP.

La Figura 3.48 muestra la comparativa en valores de RMSE obtenida al usar o no
CP en el disefio de la Figura 3.19 con un modelo A de canal. Como se comprueba no
existe una diferencia notable al eliminar el CP en la emisidn.
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Comparativa RMSE canal A uso de CP
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Figura 3.48. Comparativa sobre el posible empleo del CP a partir de los valores RMSE
obtenidos en el modulo de sincronismo para el canal A, siguiendo el esquema de correlacion
que reduce el preambulo a la mitad de longitud para realizar la correlacion cruzada en el
receptor.

Comparativa RMSE canal B uso de CP
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Figura 3.49. Comparativa sobre el posible empleo del CP a partir de los valores RMSE
obtenidos en el médulo de sincronismo para el canal B, siguiendo el esquema de correlacion
que reduce el preambulo a la mitad de longitud para realizar la correlacion cruzada en el
receptor.

La Tabla 3.15 recoge los valores RMSE obtenidos de la Figura 3.48 y la Figura 3.49
para el disefio con y sin CP de la Figura 3.19 para ambos modelos de canal de Tonello.

Tabla 3.15. Comparativa de los valores RMSE obtenidos en el médulo de sincronismo para
ambos modelos de canal.

Canal -5dB 0dB 5dB 10dB  15dB 20dB 25dB 30dB
Con CP A 2.45 2.63 2.38 2.42 2.35 2.75 2.37 2.52

B 0.65 0.46 0.45 0.33 0.50 0.63 0.54 0.34
Sin CP A 2.45 2.63 2.38 2.42 2.35 2.75 2.37 2.52

B 0.56 0.70 0.47 0.72 0.30 0.32 0.78 0.54

La jError! No se encuentra el origen de la referencia. y la jError! No se encuentra
el origen de la referencia. muestran una comparativa en los valores de CDF obtenidos
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para cada modelo de canal, en funcién de la utilizacion del CP. Puede observarse que no

existe apenas diferencia en ambos casos cuando se elimina el CP del sistema a la hora

de sincronizar. La Tabla 3.16 recoge los porcentajes de acierto para cada SNR simulado

en ambos canales.

Probabilidad Probabilidad Probabilidad

Probabilidad

0.5¢

0.5

05F

05F

Error absoluto (muestras)

canal A para diferentes SNR.
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Figura 3.50. Comparativa de los valores CDF obtenidos en el médulo de sincronismo con el
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Figura 3.51. Comparativa de los valores CDF obtenidos en el médulo de sincronismo con el
canal B para diferentes SNR.

Tabla 3.16. Comparativa de los valores CDF obtenidos en el médulo de sincronismo para
amos modelos de canal.

Canal
Con A
cp B
Sin A
cp B

-5dB 0dB 5dB

72.30% 75.00% 77.00%
89.00% 91.70% 91.50%
73.10% 75.70% 74.10%
86.30% 92.10% 93.80%

3.10 Conclusiones

10dB

75.00%
93.30%
73.40%
93.70%

15dB

75.40%
92.10%
75.60%
92.60%

20dB 25dB 30dB

72.40% 76.70% 76.60%
92.20% 92.10% 92.40%
73.00% 75.60% 74.70%
93.90% 93.10% 93.60%

La Figura 3.52 presenta el diagrama de bloques con los cambios concernientes a

cada uno de los estudios realizados en el capitulo. En la Figura 3.52 puede distinguirse

como la etapa de transmision consta de un multiplexor que selecciona el paso de las

secuencias CSS multinivel empleadas para realizar la sincronizacion en el receptor,

aplicando la mascara de emision PLC en el dominio de la frecuencia, o de los datos

modulados por el banco de filtros.
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Figura 3.52. Diagrama de bloques del nuevo sistema con los cambios afiadidos.

Las secuencias CSS multinivel empleadas tienen una longitud de L=512 muestras
y se aflade el CP con una longitud igual a Lcp=384 muestras debido a la larga duracion
del canal PLC. Haciendo referencia a la parte del receptor, aunque en el diagrama de
blogues no se aprecie, se realiza la correlacidn cruzada entre la seiial recibida rc[n] del
canal PLC y las secuencias CSS multinivel S,,[n].

La Figura 3.53 muestra cdmo queda conformada la trama de emisién de datos,
sabiendo que los dos primeros paquetes deben ser las secuencias CSS multinivel
{so[n], s1[n]}, como se menciond, por ser las que poseen mejor propiedades para la
sincronizacién. Los dos paquetes {s,[n], s3[n]} que siguen son empleados para estimar
el canal como se vera en capitulos posteriores. En ultimo lugar, se afiade un cierto
numero de paquetes de datos cuyo tiempo de emisidon no debe ser mayor al tiempo de
coherencia del canal para que no sufra variaciones bruscas y dos paquetes nulos como
consecuencia del retardo de grupo de los filtros.
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tiempo

subcanales

So

Figura 3.53. Trama de datos para la emision por el canal PLC.

Como se ha comprobado, el uso del prefijo ciclico no influye en la sincronizaciéon
del sistema, consiguiéndose valores similares de RMSE con y sin él. En el capitulo
dedicado a la estimacion e igualacién de canal se comprobard posteriormente que el
uso del CP en el sistema mejora notablemente la SNR obtenida entre sefial transmitida
y recuperada.
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Capitulo 4
Estimacion e igualacion
de canal

Ademas de la necesidad de realizar un sincronismo previo de los datos, también
es necesario realizar una estimacion y posterior igualacion del canal de comunicaciones,
debido al ruido y la distorsion causada por la transmisidn por el canal PLC. En [Coler 02]
se realiza una estimacién de canal utilizando pilotos mediante el uso de LS (Least
Squares) y LMS (Least Mean-Square). Desde el punto de vista de igualadores de canal,
el tema ha sido ampliamente descrito en [Galli 08], con multiples tipos de igualadores.

El empleo de técnicas de acceso al medio basadas en modulaciones
multiportadora, permite utilizar igualadores de canal menos complejos, desde el punto
de vista de una futura implementacidn, para mitigar los efectos adversos del canal PLC.
No obstante, estas técnicas requieren un sincronismo preciso para evitar interferencias
inter-simbolo (ISI) e interferencias inter-portadoras (ICl) [Fazel 08].

La mayoria de las propuestas disponibles en la literatura exponen el problema
de la estimacién de canal y la igualacién desde un punto de vista muy tedrico, sin
considerar futuras implementaciones en tiempo real, haciendo mas complejo migrar
estos algoritmos a la tecnologia actual. A menudo se manejan altas velocidades de
datos, que requieren procesamiento de sefiales en paralelo, y una cierta conexidén a
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conversores y sensores digitales. Por este motivo, es importante la posibilidad de
proporcionar una arquitectura que permita la implementaciéon en tiempo real de los
algoritmos propuestos. Los dispositivos FPGA representan un papel clave en la
implementacion de este tipo de sistemas, permitiendo un disefio paralelo y el
procesamiento de sefiales a altas frecuencias.

En este capitulo se presentan los diferentes tipos de igualadores y estimadores
de canal mas utilizados en receptores para sistemas como el empleado, con el fin de
evaluar las ventajas que presenta cada uno de ellos, y asi elegir el que mejor se adapte
a las necesidades requeridas. Posteriormente se realizan diferentes estudios sobre el
esquema final propuesto para estimacién e igualacidon de canal, para comprobar el
comportamiento de éste en comparacion con las técnicas mds comunmente utilizadas.

4.1 lgualadores en el dominio de la frecuencia

En la literatura, una de las técnicas mas comunes es el uso del prefijo ciclico. Es
importante destacar que, a pesar de que teéricamente Wavelet-OFDM no requiere del
uso de prefijo ciclico y, por tanto, mejora su eficiencia espectral respecto de OFDM, su
uso simplifica de forma notable el disefio del igualador.

Por ello en este trabajo se emplea prefijo ciclico, con la finalidad corregir los
efectos causados por la respuesta impulsiva del canal. De este modo, si su longitud es
superior a la duracién efectiva del canal, es posible eliminar las interferencias inter-
simbolo producidas por éste. El prefijo ciclico insertado debe ser de una longitud igual o
mayor a la respuesta del canal por el que se realizara la transmision. La relacién entrada-
salida queda descrita como sigue:

¢ =h, x+n, (29)

Siendo § la sefial recibida en banda base; x la sefial a trasmitir en banda base
antes pasar a alta frecuencia y de la insercién del prefijo ciclico; h. es la matriz que
contiene la respuesta impulsiva del canal; y n. es la matriz de ruido afiadido.

La insercion del prefijo ciclico permite modelar la matriz del canal como una
matriz circular:

H=W1-A-W (30)

Siendo W la matriz de la DFT, MxM, obtenida por FFT; y A una matriz diagonal,
MxM, cuyos elementos A, de la diagonal principal se obtienen mediante la DFT de M
puntos del canal.

A= diag{)\o, )\1, ...)LM_l} (31)
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M-1
A = z h[n] - e_jzﬁnm'",o <m<(M-1) (32)

n=0
El igualador realiza un filtrado de la sefial recibida con el objetivo de compensar
la distorsién introducida por el canal de transmisidn utilizado, de forma que a la salida
del igualador la sefial esté libre de ISI. Ademds de compensar el efecto del canal en la
sefial recibida, algunos igualadores también intentan compensar el ruido que introduce
la transmisién de la seial por el canal de comunicaciones. En caso de tener un canal PLC
para transmitir, este ruido puede dividirse en la suma de varios, siendo los de mayor

importancia el ruido impulsivo, de fondo y de banda estrecha [Corte 10].

El igualador mds sencillo es el que compensa cada subportadora con un Unico
coeficiente complejo. La Figura 4.1 muestra el diagrama de bloques del igualador en
frecuencia, formado por la multiplicacién de tres matrices como se muestra en (33).

) Matriz de ¥ R
FFT coeficientes IFFT
W Z A ; Wt

B | . REY

Figura 4.1: Diagrama de bloques del igualador en frecuencia.
x=wl-Al-w-y (33)

Donde W es la matriz obtenida de la DFT de dimensiones MxM implementada
por FFT, y A~1 es una matriz diagonal que caracteriza el igualador, cuyos elementos de
la diagonal principal se corresponden a los coeficientes C,, obtenidos para cada tipo de
igualador [Tonel 12].

Si se elimina el problema de sincronismo entre emisor y receptor, suponiendo
que el ruido que afiade el canal es nulo y que los coeficientes del igualador se han
obtenido de forma correcta, entonces:

x=W1l1-A 1. wW-w1-A-W-x (34)

De esta forma se elimina la interferencia entre simbolos producida por el canal y
se consigue que la sefial recibida sea idéntica a la transmitida
X = x en (34). Enla realidad es imposible contemplar esta situacion, debido a los fuertes
niveles de ruido impulsivo que introduce el canal y a los problemas derivados de la
estimacion del mismo.

En los siguientes apartados se contemplan diferentes métodos de obtencién de
coeficientes del igualador, partiendo de la base de que los coeficientes del igualador
forman una matriz diagonal siguiendo (31).
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4.1.1 lgualador zero forcing

El igualador zero forzing (ZF) es el mas sencillo debido a que Unicamente aplica
la matriz inversa de los coeficientes del canal para corregir su efecto [Tonel 12][Chiue
08]. De esta forma los coeficientes C,, de la diagonal principal de la matriz del igualador
qguedan expresados en (35).

Ch=—;0<m<M-1) (35)

1
E;

Este tipo de igualador no pretende compensar los efectos producidos por la
adicion de ruido a la sefal, contemplando sélo el efecto introducido por el canal. La
principal desventaja de este tipo de igualador es que no elimina por completo la ISI
introducida por el canal y el ruido afadido.

A modo de ejemplo demostrativo del funcionamiento de este tipo de igualador
se realiza una simulacion en la cual se supone una sincronizacion perfecta entre emisor
y receptor con un canal PLC tipo B [Tonel 12], presentado en el capitulo anterior, y con
ruido impulsivo sincrono y asincrono, ruido de fondo y ruido de banda estrecha para
SNR de -5 dBy 10 dB.

La Figura 4.2 muestra la comparativa de una secuencia Zadoff-Chu transmitida y
la que se recupera después de igualar y demodular la senal mediante el banco de filtros
del receptor. Como puede observarse, este tipo de igualador no tiene en cuenta el ruido
afadido en la transmisidn por el canal, haciendo que la sefial que se recupera no sea
idéntica a la transmitida. Independientemente de que no tenga en cuenta el ruido, el
igualador zero forcing funciona bien para SNR elevadas como puede apreciarse en la
Figura 4.2.
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Figura 4.2. Comparativa entre sefial transmitida x y recuperada X para el uso del igualador
zero forcing para SNR=-5dB (arriba) y SNR= 10dB (abajo).

Para poder dar un valor numérico a la solucién obtenida para este tipo de
igualador, se calcula el valor MSE (Mean Square Error) para valores de SNR
comprendidos entre -5dB y 30dB en pasos de 5dB como se muestra en Tabla 4.1.

Tabla 4.1. Valor MSE obtenido para el igualador Zero Forcing con distintas SNR.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Valor MSE 0.1220 0.0491 0.0083 0.1964 0.0064 0.00014 0.00002 0.00011

4.1.2 Igualador MMSE (Minimum Mean Square Error) mediante varianza

Debido a que el igualador ZF no tiene en cuenta el efecto del ruido introducido
por el canal, se utiliza otro tipo de igualador que si contempla este problema. En
presencia de ruido, el igualador ZF puede introducir grandes varianzas en la estimacion,
sobre todo cuando el mdédulo del canal es pequefio, amplificando el ruido. El igualador
MMSE minimiza esta amplificacidn, intercambiando contribucion de ISI por supresion
de ruido.

Un primer método empleado para calcular los coeficientes es utilizar las
varianzas de sefial y de ruido [Cruz 11] para corregir el ruido sumado en el igualador,
quedando los coeficientes C,, como (36).
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Am

" (122 +

;0<sm< (M-1)

02 )
0%

(36)

Donde 62 es la varianza del ruido afiadido n; y 62 es la varianza de la sefial

transmitida x[n]. Replicando las condiciones en las que se evalu6 el igualador ZF, con

sincronizacion perfecta y ruido caracteristico del canal PLC para SNR de -5dB y 10dB se

obtiene el comportamiento de este igualador.

La Figura 4.3 muestra la comparativa de una secuencia Zadoff-Chu transmitida y

la que se recupera después de igualar y demodular la sefial mediante el banco de filtros

del receptor.
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Figura 4.3. Comparativa entre sefial transmitida x y recuperada X para el uso del igualador

MMSE con varianza para SNR=-5dB (arriba) y SNR= 10dB (abajo).

Igual que en el caso del igualador zero forcing, se calcula el valor MSE para SNR

comprendida entre -5dB y 30dB en pasos de 5dB como se muestra en Tabla 4.2.

Tabla 4.2. Valor MSE obtenido para el igualador MMSE con varianza con distintas SNR.

SNR (dB)
Valor MSE 1.1921 0.9052 1.0234 0.3726 0.1910 0.1320

25dB
0.0075

-5dB 0dB 5dB  10dB 15dB 20dB
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Los igualadores MMSE intentan compensar, ademas del efecto del canal h, los
niveles de ruido n. afiadidos a la sefial. En el caso de emplear un canal PLC con diferentes
tipos de ruido anadido, en el que el ruido mas perjudicial es el ruido impulsivo, el valor
SNR medio de la sefal se ve incrementado. De esta forma, al aplicar este valor en la
ecuacion, se reduce considerablemente los valores obtenidos a la salida.

4.1.3 Igualador MMSE (Minimum Mean Square Error) mediante SNR

Otra forma de corregir el efector del ruido, a la vez que compensar el canal, es
calcular los coeficientes C,, introduciendo en la ecuacién la SNR lineal [Cruz 11],
obteniendo los coeficientes C,, segun (37).

Ko
(Aml” + 1/snR)

En ambos igualadores MMSE puede notarse que, si el término correspondiente
al ruido es muy pequenio, el igualador MMSE se comporta como un ZF. El resultado que
se obtiene al aplicar este tipo de igualador se representa en la Figura 4.4 con las mismas
condiciones de simulacion empleadas en los anteriores igualadores.

(37)

Igualador MMSE mediante SNR para SNR=-5dB
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Figura 4.4. Comparativa entre sefial transmitida x y recuperada X para el uso del igualador
MMSE basado en SNR, para SNR=-5dB (arriba) y SNR= 10dB (abajo).

Se calcula el valor MSE para valores de SNR comprendidos entre -5dB y 30dB en
pasos de 5dB como se muestra en Tabla 4.3.

Tabla 4.3.Valor MSE obtenido para el igualador MMSE con SNR con distintas SNR.
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SNR(dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Valor MSE 1.7169 1.3787 0.6115 0.5820 0.3251 0.0445 0.0039 0.0007

El principal motivo de que la sefial quede tan atenuada, tanto en el caso de
emplear el igualador MMSE por varianza como el igualador MMSE por SNR, es que estos
igualadores funcionan bien cuando el ruido afiadido es ruido blanco gaussiano de media
cero. En el presente caso se han realizado las simulaciones con ruido impulsivo,
presentdndose picos de una duracion corta. El igualador utiliza la varianza o el SNR para
reducir el ruido en toda la sefial, pero debido a que el ruido no tiene media cero, asi
como al ruido impulsivo que presenta el canal PLC, se hace imposible recuperar la sefial
transmitida de forma correcta.

Hasta este punto, se han presentado los tres tipos de igualadores en frecuencia
mas utilizados en la literatura. Comparando los resultados que se obtienen para cada
uno (véase la Tabla 4.4), se concluye que el que mejor funciona para la transmisién por
el canal PLC es el igualador zero forcing, con el que se consigue unos niveles de sefial
mas acorde a los transmitidos y menores valores MSE, ademas de conllevar una menor
complejidad computacional para su posterior implementacién.

Tabla 4.4. Valor MISE obtenido para cada tipo del igualador estudiado previamente para
distintos valores de SNR.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB

ZF 0.1220 0.0491 0.0083 0.1964 0.0064 0.00014 0.00002 0.00011
MMSE con

. 1.1921 0.9052 1.0234 0.3726 0.1910 0.1320 0.0075 @ 0.0034
varianza
MMSE con
o 1.7169 1.3787 0.6115 0.5820 0.3251 0.0445 0.0039 0.0007

4.2 Estimadores de canal

Para poder recuperar la sefial transmitida de forma adecuada es necesario que
en el receptor se reviertan los cambios introducidos por el canal de transmisién
mediante igualadores como se vio en el apartado anterior. Este proceso sdlo es util si se
conoce la respuesta impulsiva del canal empleado en la trasmisidn, denominando a esta
etapa estimacion de canal.

Existen multiples tipos de estimadores de canal, clasificdndose por métodos no
ciegos, ciegos y semi-ciegos. En la propuesta realizada en esta tesis se emplea un
método de estimacidn no ciego, mediante el envio de una secuencia de entrenamiento
conocida; de esta forma el receptor tratara de estimar el comportamiento del canal en
la transmision. La principal ventaja de estos métodos es su simplicidad, a costa de
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reducir la eficiencia espectral y energética del sistema. La Figura 4.5 muestra un ejemplo
de patron de emisidn donde se observa cdmo se introducen los simbolos piloto para la
posterior estimacién de canal.

Frecuencia

[ B BN BN BN BN BN BN BN BN BN NN

o o0 o0 o0 o0 o0 0 0 0 0O 0
® © © 0 0 0 0 0 0 00
® o o o 0 0 © 0 0 0o 00
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Figura 4.5. Ejemplo de insercion de los simbolos piloto en el patron de emision.

Como se mencioné en el capitulo anterior dedicado al sincronismo, se propone
el uso de secuencias Zadoff-Chu {S,; S5} como simbolos piloto para la estimacién de
canal. Los paquetes formados por secuencias CSS multinivel {Sy; S;}, son utilizados para
la sincronizacion entre el receptor y el emisor.

La estimacién de canal parte de (38), que determina la seiial recibida con el
efecto afiadido del canal PLC. A partir de esta ecuacidn se obtiene el comportamiento
del estimador de canal.

y=h. x+n, (38)

Donde J es la sefial recibida en banda base; x la sefial a trasmitir en banda base
antes de pasar a alta frecuencia y de la insercidn del prefijo ciclico; h. es la matriz que
contiene la respuesta impulsiva del canal; y n. es la matriz de ruido afiadido.

A continuacién, se estudian diferentes tipos de estimadores de canal para
comprobar su efecto en el disefio final del sistema propuesto. Todos los estimadores de
canal se analizan afladiendo los ya mencionados ruidos caracteristicos pertenecientes al
canal PLC: ruido de banda estrecha, ruido de fondo, ruido impulsivo sincrono y ruido
impulsivo asincrono para una SNR final de 10 dB. Como igualador de canal se emplea el
zero forcing, puesto que en el apartado anterior se concluyé que era el mas adecuado
para recuperar la sefial emitida por el canal PLC.

4.2.1 Estimador de minimos cuadrados

El estimador de minimos cuadrados (Least Squares, LS) es el mas sencillo y de
mayor facilidad de implementacién [Corde 09] [Beek 95] [Paz 09]. Este estimador trata
de minimizar el error cuadratico entre los simbolos transmitidos y los recibidos. El canal
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estimado se obtiene como el cociente entre los simbolos piloto recibidos y los
transmitidos segun (39).

Hs===H+V (39)

En (39), ¥ es la sefal recibida en banda base; x los simbolos piloto emitidos; H es
la respuesta impulsiva del canal en el dominio de la frecuencia; y V es la matriz de ruido
afiadido.

Este tipo de estimador, igual que pasaba con el igualador LS, no tiene en cuenta
el caracter estadistico de las sefiales, por lo que no considera el ruido afiadido en la
transmisién. Una de las principales ventajas de este tipo de estimador es que no
requiere informacién estadistica del canal y del ruido, haciendo muy simple su uso en
sistemas de comunicaciones. Sin embargo, la principal desventaja es que no tiene en
cuenta el ruido en la estimacién del canal, disminuyendo sus prestaciones.

A modo de ejemplo, la Figura 4.6 muestra la apreciable diferencia que existe
entre el canal real en verde y el estimado mediante minimos cuadrados en azul. Como
se comento anteriormente, el principal problema de este tipo de estimador es el ruido
afiadido a la sefial recibida, haciendo imposible estimar un canal valido para su uso.

Estimador de canal LS

Canal estimado
Canal Real

Amplitud

05

-15 ] i | i | i
20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
Muestras

Figura 4.6. Ejemplo de canal estimado mediante el método LS.

Cabe mencionar que la principal causa por la que no es posible el uso del
estimador LS es el ruido impulsivo, haciendo necesario buscar otro tipo de técnicas de
estimacion de canal mucho mas complejas y de mayor coste computacional.

4.2.2 Estimador MMSE (Minimum Mean Square Error)

Debido al mal comportamiento frente a la adicion de ruido del estimador LS, se
estudia otro tipo de estimador basados en parametros estadisticos del canal real y del
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ruido afiadido [Tonel 12][Chiue 08] [Beek 95]. Este tipo de estimadores, denominados
estimadores MMSE (Minimum Mean Square Error), realizan una aproximacion
bayesiana en la que consideran los pardmetros a estimar aleatorios; a su vez tratan de
minimizar el error cuadratico medio entre el estimador y el canal a estimar.

Como la estimacidn que se realiza debe conocer los pardmetros estadisticos de
canal y del ruido, es necesario algin método de calculo en el receptor. Este tipo de
estimadores se engloban dentro de estimadores de canal no ciegos ya que hacen uso, al
igual que el estimador de minimos cuadrados, de los simbolos piloto transmitidos y
recibidos.

Partiendo como inicio de nuevo de (40), donde h es la respuesta en el dominio
del tiempo del canal y W la matriz MxM obtenida de la DFT de M puntos, y
reescribiéndola se obtiene (40).

y=W-h-x+n (40)
y=H:-x+n (41)

La ecuacidn que describe uno de los numerosos estimadores MMSE existentes
en la literatura es (42):

hyuse = Rpy "Ry -y (42)

Donde Ry es la matriz de covarianza cruzada entre el canal h y los simbolos
piloto recibidos y; de la misma forma, Ry, es la matriz de auto-covarianza de los

simbolos piloto recibidos y. Ambas quedan expresadas como:
Rhy = th ) FH ) XH (43)
Ryy=X-F-th-F“-XH+cf,3-ln (44)

Donde Ry, es la matriz de auto-covarianza del canal, que se asume conocida; o2
es la varianza de ruido; FH y XH son las matrices hermiticas; y X se modela como una
matriz diagonal en la que los elementos de la diagonal principal son los simbolos piloto
transmitidos (45).

x(0) 0 0
x=( ¢ W0 (45)
0 0 v Xx(M—1)
La respuesta impulsiva del canal se obtiene como:
Humse = W+ Ryse (46)

Para el uso de este tipo de estimadores de canal es necesario conocer
previamente los parametros caracteristicos del canal; por ello, no se consideran
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adecuados para usarse en la trasmisiéon PLC debido a que el canal sufre constantes
cambios durante la transmision.

4.2.3 Estimador LMMSE (Linear Minimum Mean Square Error)

El estimador LMMSE (Linear Minimum Mean Square Error) [Corde 09] es un
estimador lineal que cumple el criterio MMSE (Minimum Mean Square Error). Este
estimador parte de una estimacién realizada con el estimador de minimos cuadrados
para aplicar las caracteristicas del ruido del canal y obtener una mejor estimacion. De
esta forma el estimador LMMSE se expresa como (47):

Hyimmse = A Hps = Ryp - Ry + 02 - (X- X)) 71 Hig (47)

Donde Ry, es la matriz de auto-covarianza del canal, que se asume conocida; o2
es la varianza de ruido; X se modela como una matriz diagonal en la que los elementos
de la diagonal principal son los simbolos piloto transmitidos; X! es la matriz hermitica;
y ﬁLs es el canal estimado por minimos cuadrados.

Cabe destacar que en ausencia de ruido el estimador LMMSE se comporta igual
que el estimador LS. Igual que el estimador anterior, el receptor debe tener informacién
de la funcién de auto-correlacion del canal y de la potencia de ruido que se introduce.
Este estimador conlleva una gran carga computacional debido a las dos inversiones de
matrices necesarias para obtener el canal. Por ello se realiza una modificaciéon de

(X - X")~1 por su valor esperado; de esta forma se puede expresar como (48):

. 1 -t
Hymmse = Rpn - (th + SNR 1) "Hig (48)
SNR = 02 /0?2 (49)

Al igual que el estimador MMSE, el estimador LMMSE necesita conocer
previamente la matriz de covarianza del canal, por lo que tampoco se considera como
una opciodn viable para utilizar en el sistema receptor de PLC.

4.2.4 Estimador de rango éptimo

Los estimadores MMSE explicados anteriormente implican demasiada carga
computacional, incluso con las modificaciones oportunas. Esta carga puede reducirse
realizando una modificacién basada en la descomposicién en valores singulares de la
matriz de auto-covarianza del canal, pudiéndose expresar como (50):

thZU'A'UH (50)

Donde U es la matriz que contiene los vectores singulares; y A es una matriz
diagonal con los valores singulares de la matriz de auto-correlacion (51).

A= dlag { Ao,ll, Am—l} (51)
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Para reducir los costes de computo se realiza una aproximacion de rango k, en la
gue se desprecian los valores menos significativos. Siendo kK menor que M, se consigue
reducir la complejidad del estimador.

Hymsg = U+ A - UM - Hig (52)

Los elementos de la diagonal principal de A,, se obtiene como sigue

y)
’”1 m=01,..k—1

0 m=k, .. M
Uno de los inconvenientes mds destacables es que, al utilizar subportadoras
concretas, se pierde informacion y conlleva que a partir de un cierto valor de SNR, no se
mejore la estimacion del canal, aunque la SNR aumente. Debido a ello es necesario
encontrar una relacién de compromiso entre el valor de ky la complejidad del estimador
sin perder demasiada informacion.

Al realizar la estimacidn de rango 6ptimo y eliminar algunos de los canales para
reducir el cobmputo, se consigue ademas reducir un cierto rango de frecuencias en la
recepcion. Este dato es de gran interés para la eliminacién de las frecuencias en las que
se aloja el ruido del canal PLC.

En el apartado siguiente se muestran diferentes formas de obtener la matriz de
auto-correlacion del canal Ry, siendo la mas dificil de obtener debido a que depende
de los parametros del canal de transmision.

4.2.5 Calculo de la matriz de auto-correlacién del canal Ry,

Debido a que el estimador LS no es valido como se observé en los resultados
anteriores, se opta por utilizar un estimador de canal MMSE. El principal problema de
estos estimadores es que necesitan conocer los datos estadisticos del canal
anteriormente para obtener la matriz auto-correlacién Rnh. Debido a que el canal es uno
de los mas complejos y cambia drasticamente, no es posible conocer de antemano esta
matriz.

Obtencién de Ry, por la media de varios canales simulados

Un primer método empleado es utilizar una matriz fija, obtenida a partir de
realizar varias simulaciones del canal de forma tedrica y realizar la media [Dietr 06] [Berg
14b]. Una vez obtenido el canal de forma tedrica se obtiene la Rnh como (55).

Hirec = fft(H,, 512) (54)

Rpn = H;rec " Herec (55)
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Siendo H; el canal medio obtenido tras varias simulaciones de canales reales;
Hpec la matriz MxM obtenida al realizar la FFT del canal tedrica calculado; y H}rec la
matriz transpuesta de H fyq.

La Figura 4.7 muestra una comparacion del canal obtenido de forma tedrica, al
hacer la media de varios canales, con un canal real. Se observa que la media de canales
difiere bastante a lo que seria un canal real; esto se debe a que el modelo de canal
utilizado en las simulaciones es de los mas hostiles en entornos PLCs.

Comparacion entre el canal promediado y el canal real
T T T T T T T T T

L Canal Promediado | |
0.25 Canal Real

0.15 b
|

017 b
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=
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20 40 60 BO 100 120 140 160 180 200
Muestras

Figura 4.7. Comparacion entre un canal real y el obtenido al realizar la media de varias
simulaciones.

Aunque la diferencia entre canal real y tedrico es muy clara, se utiliza la matriz
Rnh obtenida mediante la media de varios canales simulados en los algoritmos de
estimacion de canal MMSE, obteniendo como resultado la Figura 4.8.
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Estimador de canal mediante la correlacion
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Figura 4.8. Comparacion entre un canal real y el obtenido mediante la matriz de auto-
correlacion.

Un dato importante a destacar es que la solucién de todos los estimadores de
canal MMSE es la misma, debido a que la matriz de auto-correlacién del canal Rnn tiene
un peso mayor a la hora de calcular la estimacién de canal, salvo en el caso del estimador
de rango dptimo, que depende del nimero de subportadoras utilizadas. A la luz de este
dato, conociendo que el canal estimado es el mismo para cualquier estimador MMSE

utilizado, se deberia elegir el que menor carga computacional tenga de todos los
presentados.

La Figura 4.9 muestra la senal resultante de aplicar este método de calculo de
Rhh, suponiendo sincronismo perfecto y un igualador ZF para una SNR de -5dB con el
ruido caracteristico del modelo B del canal PLC. La Tabla 4.5 recoge los valores MSE
obtenidos al emplear este tipo de estimador de canal, siendo éste con el que se
conseguian mejores valores de MSE.

Tabla 4.5. Valor MSE obtenido con el estimador de canal por matriz de auto-correlacion.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Valor MSE  1.07 4.14 9.78 3.91 1.98 7.80 431 1.18
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Comparacion entre la sefial recuperada y la transmitida
T T T T T

Senal transmitida
Senal recuperada

Amplitud
=]
.__—————;_,__'
e
——

[

kil l,.dl
1
i JM | J ‘J il

I I 1 I I I 1
50 100 150 200 250 300 350
Muestras

Figura 4.9. Comparacion entre la sefial transmitida x y recuperada X al emplear la matriz de
auto-correlacion Ruh.

En este punto, y observando el resultado obtenido en la Figura 4.9, se recuerda
la importancia de una buena estimacidn de canal, siendo muy importante para la etapa
del igualador donde se utiliza para obtener los coeficientes que compensan el efecto del
canal. Es obvio que en este caso el canal estimado no es lo suficientemente parecido al
canal real, por lo que la sefial recuperada difiere en gran medida a la real. Ademas,
observando los valores de MSE obtenidos al utilizar este tipo de estimador de canal,
gueda reflejado que empeoran respecto a los conseguidos con el estimador de canal
utilizado.

Obtencion de Ry, por la correlacidn de los simbolos piloto

El segundo método es obtener la matriz Rnn a partir de la correlacién de los
simbolos piloto recibidos con los transmitidos. En la correlaciéon se encuentra la
respuesta impulsiva del canal utilizado; debido a la mascara de emisién PLC, que indica
las frecuencias por las que no es aconsejable transmitir, no se utilizan todas las
subportadoras haciendo que no se consiga una estimacion perfecta del canal. Con la
respuesta impulsiva de canal obtenida se consigue una aproximacién lo suficientemente
valida para obtener la matriz de auto-correlacién.

La Figura 4.10 muestra la comparacion entre el canal obtenido mediante la
correlacién y el canal real de transmision para este método basado en la correlacion de
los simbolos piloto. En este caso se aprecia un claro parecido entre ambas respuestas
impulsivas, haciendo mds éptimo el uso de la correlacién para la obtencidon de la matriz
Rhh.
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Estimador de canal mediante la correlacion
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Figura 4.10. Comparacion entre un canal real y el obtenido mediante el método basado en la
correlacion de los simbolos piloto.

Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 4.11, donde se aprecia una

mejora en la recuperacion de la senal recibida, siendo el resultado mas acorde a lo
esperado.

Comparacion entre la sefial recuperada y la transmitida
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Figura 4.11. Comparacion entre la sefial transmitida x y recuperada X al emplear la matriz de
auto-correlacion obtenida segtin el método de correlacion por simbolos piloto.

Los valores de MSE obtenidos para este tipo de estimador de canal se muestran
en la Tabla 4.6, alcanzados mediante 1000 simulaciones con diferentes tipos de canal
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PLC modelo B para varias SNR, observandose que este tipo de estimador mejora
respecto al basado en el método en el que se obtiene Rnh por la media de canales
simulados.

Tabla 4.6. Valor MSE obtenido con el estimador de canal basado en el método de correlacion
de los simbolos piloto.

SNR(dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
Valor MSE 0.3342 0.7375 0.3712 0.4412 0.5702 0.3079 1.4135 0.8665

Al obtener la Rnh a partir de la correlacién y utilizarse en cualquier estimador
MMSE, se ha logrado que el canal estimado sea igual a utilizar directamente la respuesta
impulsiva conseguida por correlacién, en cuyo caso es mas eficiente y conlleva menor
consumo de recursos utilizar la correlacion como estimacion de canal.

La obtencidn del canal estimado por correlacidn se realiza al mismo tiempo que
la sincronizacién, utilizando la misma correlacién que se realiza para sincronizar el
emisor y el receptor. Una vez conocido el inicio de la trasmisidén se procede a recortar la
sefial de correlacién obtenida para conseguir Unicamente una respuesta impulsiva del
canal de una duracidn finita impuesta por el usuario. La longitud del canal estimado
gueda definida por el usuario al inicio del sistema, haciendo posible la pérdida de parte
del canal de transmision si esta longitud es muy baja.

4.3 Esquema final propuesto para la estimacion e
igualacion de canal

El sistema propuesto se basa en un enfoque Wavelet-OFDM (también conocido
como FBMC), cuyo correspondiente transmisor y receptor ya se han descrito en [Poude
16]. Otro mddulo clave en el sistema global para una transmisidon correcta es el
algoritmo de sincronismo, que también se ha descrito anteriormente para el
transmultiplexor FBMC. De esta manera, se asume a continuacidén una sincronizacion
perfecta entre el emisor y el receptor a fin de centrarse en el problema de estimacion e
igualacion del canal.

La Figura 4.12 muestra el diagrama de bloques del procesamiento de sefial
propuesto para todo el sistema, que incluye un transmisor FBMC y un modelo de canal,
asi como la sincronizacidn, y una estimacién e igualacién de canal en el receptor FBMC.
En el transmisor FBMC, la mascara de transmisién se aplica a las L sefales de la entrada
tn] y, después de eso, aparece el banco de filtros de sintesis y la serializacion P/S de las
M subportadoras. Finalmente, se agrega el prefijo ciclico (CP) para obtener la sefial x[n]
a transmitir. El canal ha sido modelado aqui por una respuesta al impulso h¢ y ruido
caracteristico del canal PLC n.
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Figura 4.12. Diagrama de bloques del sistema global propuesto.

Por otro lado, el receptor FBMC, en primer lugar, sincroniza la sefial recibida r¢[n].
A continuaciodn, se elimina el CP (RCP), de modo que los primeros simbolos piloto rsi[n]
se envian al estimador de canal, mientras que los siguientes datos rm[n] se procesan
mediante el igualador de canal, basdndose en la estimacién de canal en el dominio de la
frecuencia H obtenida previamente. Las subportadoras igualadas #,, [n] son procesadas
por el banco de filtros de andlisis, donde la sefial de salida r«[n] se recupera por
subportadora.

Las siguientes subsecciones se centran en la descripcion de la propuesta
realizada en el marco del estimador de canal y el igualador. Ademas, el estandar IEEE
1901-2010 define diferentes rangos de frecuencia y configuraciones en las que los
sistemas PLC pueden transmitir [IEEE 10]; sin ninguna pérdida de generalidad, en lo
sucesivo se particulariza para M=512 subportadoras, de las cuales 360 subportadoras
estan disponibles para la transmision de informacion.

Las secuencias Zadoff-Chu se han utilizado como simbolos piloto para la
estimacion del canal en el sistema. Los cédigos Zadoff-Chu, si[n] i={0,1}, son cddigos
complejos definidos segun (56) (57):

m-q-n-(n+1)
L

So [n] = cosl (56)

m-qg-n-(n+1)
L

s; [n] = —sinl (57)
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Donde so[n] corresponde a la parte real del cédigo Zadoff-Chu y s;[n] es la parte
imaginaria; g es un niumero entero conocido como el indice raiz del cédigo; y n={0,..., L-
1} es la n-ésima muestra del codigo Zadoff-Chu. Ademas, las secuencias Zadoff-Chu
proporcionan una caracteristica relevante aqui, ya que sus propiedades de correlacién
siguen siendo las mismas, tanto en el dominio del tiempo como en el dominio de la
frecuencia [Sesia 11]. Este es un aspecto clave cuando se aplican estos cddigos al
transmisor y receptor FBMC debido a la existencia de transformadas de Fourier.

Se han considerado secuencias Zadoff-Chu s;[n] con una longitud L de 360 bits,
donde cada bit se ha asignado a una subportadora m disponible para la transmision,
mientras que las otras subportadoras se ponen a cero (sin entrada).

A continuacién, se detalla la disposicion del predmbulo y la trama de datos
propuestos para la transmisidon de las secuencias Zadoff-Chu sj[n]. Los dos primeros
simbolos {S,[n], S;[n]} se utilizan para sincronizar el emisor y el receptor, debido a las
propiedades de correlacién ideales de las secuencias. Por otro lado, los siguientes dos
simbolos {S,[n], S3[n]} se usan para estimar la respuesta impulsiva del canal. Después,
comienza la transmision de paquetes de datos, suponiendo que la respuesta impulsiva
del canal he no cambia durante el tiempo de transmisién de la trama. Finalmente, se
introducen dos paquetes de ceros para tener en cuenta el retardo de grupo del banco
de filtros, evitando asi cualquier superposicion con la siguiente trama de datos.

Se pasa a continuacion a dar una descripcion detallada del estimador e igualador
de canal propuestos en este trabajo.

4.3.1 Igualador de canal propuesto

Como ya se ha comentado, el esquema FBMC presenta algunas propiedades
interesantes, como una menor densidad espectral debido a la mejor localizacidon en
frecuencia del filtro prototipo, y la capacidad de eliminar la interferencia entre simbolos
(ISI) de los canales multi-camino sin requerir la insercién de un prefijo ciclico (CP) en la
sefial transmitida. No obstante, recientemente se ha demostrado que los igualadores
multi-tap deberian aplicarse en canales de banda ancha para ese propdsito [Kong 14],
lo que agrega complejidad a la implementacién del receptor; por esa razon, se incluye
un prefijo ciclico. El CP puede mitigar el ISl y la ICl, siempre que el CP sea mas largo que
la longitud efectiva del canal de transmision Lc. La insercidn de CP se realiza repitiendo
las muestras finales al comienzo de la trama de datos. Esto permite el uso de igualadores
simples en el receptor, lo que hace que la implementacién de dichos bloques sea
sencilla.

Vale la pena senalar que los algoritmos basados en CP para la estimacion e
igualacion de canales ya se han propuesto previamente para sistemas OFDM [Kong 14]
[Lin 08]. Sin embargo, el enfoque descrito mas adelante implica el uso de secuencias
Zadoff-Chu para FBMC, asi como el disefio de una arquitectura para la implementacién
en tiempo real de la propuesta.
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Desde un punto de vista matematico, la insercidon del CP permite que la matriz
del canal H se describa como una matriz circular en el dominio de la frecuencia, como
se vio anteriormente, expresada como (58) [Tonel 12]:

H=W1-A-W (58)

Donde W es la matriz DFT de orden M; y A es una matriz diagonal MxM, cuyos
elementos Am en la diagonal principal se obtienen a partir de la DFT de M puntos de la
respuesta impulsiva del canal h..

A = diag{)lo,)\l, "')\M—l} (59)
M-1
_i27
A, = Zh[n]-e MM 0 <m < (M- 1) (60)
n=0

La insercién de un CP mas largo que la longitud efectiva del canal Lc implica
proporcionar una mayor robustez contra el desplazamiento de simbolos a lo largo del
tiempo. En el receptor, el CP insertado en el transmisor se elimina, por lo que la funcion
de transferencia se puede describir como (61):

r, = h. - x,, +n, (61)

Donde rm es la sefial de banda base recibida después de eliminar el CP de la sefial
recibida rc[n]; xm es la sefal de banda base transmitida antes de insertar el CP; hces la
matriz de la respuesta al impulso del canal; y nc es la matriz de ruido, teniendo en cuenta
el ruido impulsivo sincrono, el ruido impulsivo asincrono y el ruido de banda estrecha.

Para eliminar el CP en el receptor de forma precisa, es necesario tener una
estimacion suficientemente precisa del tiempo de llegada de los datos, ya que el canal
PLC inserta un retardo aleatorio. En este apartado, el CP se elimina perfectamente ya
gue se supone que el sistema esta previamente sincronizado.

Como resultado del efecto de canal, la amplitud de los datos recibidos se reduce
en un factor determinado para cada frecuencia, asi como la fase girada con respecto a
los datos enviados, por lo que es necesario aplicar un igualador en la recepcién para
compensar estas variaciones. Los igualadores calculan el filtrado de la sefal recibida
para compensar la distorsion insertada por el canal de transmision, por lo que la senal
de salida del igualador est3 libre de interferencia.

La Figura 4.13 muestra el diagrama de bloques del igualador utilizado en la
propuesta, donde las entradas rm[n] provienen del convertidor serie-paralelo, bloque
S/P en la Figura 4.12, después de eliminar el CP.
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Figura 4.13. Diagrama de bloques del igualador propuesto.

El resultado de salida fy,, del igualador se expresa de la siguiente manera en el
dominio de tiempo (62):

f,=W1-A1.-W-r, (62)

Donde W sigue siendo la matriz DFT de orden M; y Al es una matriz diagonal
MxM que caracteriza la igualacién, cuyos elementos C» en la diagonal principal
corresponden a los coeficientes obtenidos para cada tipo de igualador.

Los coeficientes Cn de los igualadores se obtienen usando la técnica de forzado
a cero (zeros forcing), ya que sélo requiere una matriz inversa de los coeficientes de
canal Cp, para corregir la distorsion causada por el canal. Por lo tanto, los coeficientes Cm
de la matriz diagonal se expresan como (63):

Cp=— m=0,1,..M—1 (63)

A_1 = diag{CO, Cl’ CM—l} (64)

La Figura 4.14 muestra el esquema utilizado en la implementacién
correspondiente de este médulo, donde la divisidon directa de las subportadoras en la
sefial recibida rm[n] por la estimacién de canal H obtenida se realiza en el dominio de
frecuencia, para obtener la igualacidn sefiales recibidas 7, [1].

] Rkl
T FFT " R,k
.
IFFT |—{ren |-2"
hn] HIK]
L FeT

Figura 4.14. Diagrama de bloques del igualador de canal propuesto.

El principal inconveniente de este tipo de igualadores es que sélo intentan
compensar los efectos insertados por la respuesta de impulso del canal hg, sin tener en
cuenta los efectos del ruido nc, por lo que no eliminan por completo la interferencia ISI.
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4.3.2 Estimador de canal propuesto

Para el caso del estimador de canal, no se han obtenido resultados aceptables
con los estudiados de la literatura, por lo que se decide optar por la creacion de un
estimador de canal propio que mejore los resultados. El estimador de canal deberia ser
capaz de obtener un modelo de canal H lo suficientemente preciso como para hacer
posible la eliminacién de ISI casi por completo. El estimador de canal propuesto debe
reducir tanto como sea posible la distorsién causada por el ruido y obtener un modelo
de canal H.

Uno de los estimadores de canal mas simples es el estimador de minimos
cuadrados (LS), como se vio al principio del capitulo; este tipo de estimador minimiza el
error cuadrdtico entre los simbolos piloto transmitidos y recibidos. La estimacién de
canal H se obtiene dividiendo los simbolos piloto recibidos Rsi[k] por los simbolos piloto
transmitidos Si[k] en el dominio de la frecuencia, como se muestra en (65).

H[k] = ——= = H [k] + N[k] (65)

Donde Sik] es el simbolo piloto transmitido j-ésimo en el dominio de la
frecuencia; Rsi[k] es el simbolo piloto recibido correspondiente, también en el dominio
de la frecuencia; H, es el canal real; y N, sigue siendo el ruido afiadido.

Recordando las caracteristicas de este tipo tipo de estimador, la principal
desventaja que presenta es que no tiene en cuenta la naturaleza estadistica de las
sefiales, por lo que no considera el ruido afadido en la transmisiéon. Una de las
principales ventajas de este tipo de estimador es que no requiere informacién
estadistica sobre el canal o el ruido. Esto hace que sea facil de usar en los sistemas de
comunicacion, a pesar de no compensar el ruido en la estimacién del canal, lo que afecta
al rendimiento global.

La Figura 4.15 muestra un ejemplo de una estimacién de canal H en el dominio
de frecuencia utilizando el estimador LS (arriba), asi como la respuesta de frecuencia
original del canal PLC real del tipo B [Tonel 12] H, (abajo). La sefal recibida se ve
afectada por el ruido mencionado anteriormente con una SNR (relacién senal-ruido) de
10dB. Como puede observarse, el canal H estimado tiene amplitudes més altas en las
componentes de frecuencia mas bajas, en comparacién con los del canal H, inicial.
Debido a este problema, se propone un nuevo estimador para intentar rechazar la
mayor parte del ruido afiadido al estimar el canal. La Figura 4.16 representa el error
absoluto que existe entre el canal real y el canal estimado mediante el estimador LS.
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Respuesta en frecuencia canal estimado por LS
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Figura 4.15. Comparacion entre la respuesta en frecuencia del canal estimado H mediante LS
y la respuesta del canal real H ..

Error absoluto entre el canal real y el canal estimado
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Figura 4.16. Error absoluto entre el canal real H . y el canal estimado H.
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La Figura 4.17 representa el diagrama de bloques del estimador de canal
propuesto. En ella, las sefiales ry [n] y 75, [n] son los simbolos piloto recibidos, afectados
por el ruido n. y el efecto de canal H,.

TSo[n]

—0- R

S2[n]

——» T —~

HIKk]

Umbralizador |——»

s3[n]

——»  FFT

rsl[n]

——>» T

R, k]

Figura 4.17. Diagrama de bloques del estimador de canal propuesto.

Utilizando un estimador LS, se obtienen dos modelos de canales, ﬁSOy ﬁsl, que
no son necesariamente iguales debido al ruido en el canal de transmisién PLC,
principalmente por el ruido impulsivo asincrono que no se aloja en una frecuencia
determinada. La Figura 4.18 muestra ambos canales estimados para una SNR de 10 dB.

Respuesta en frecuencia Canal Estimado Hsn
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Figura 4.18. Respuesta en frecuencia de los canales parciales estimados H soV H s, para el
estimador propuesto.
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Posteriormente, ambos modelos de canales estimados ﬁsOy ﬁsl se promedian
para obtener ﬁavg (66), y se aplica un umbral con un valor Ty (67) para mitigar el efecto
de ruido. El sistema propuesto se resume matematicamente como:

]_l Rg [k] Rs, [k]
2\ Sy[k]  Ss[k]

Havglk (66)
0 k<a,k>ay

Alk] = {Havglk] @<=k =<ay (67)
0 |Havg[k]| > Th

Donde a;, = 15 es la subportadora mas baja permitida para la transmisién y
ag = 496 la subportadora mds alta permitida en la configuracion del PLC; y k sigue
indicando el dominio de la frecuencia. Debido al hecho de que el ruido impulsivo
sincrono puede considerarse en el rango de frecuencias por debajo de 200 kHz [Corte
10], puede eliminarse sin afectar a los simbolos piloto, ya que las transmisiones
consideradas en el estandar PLC de banda ancha van de 2MHz a 28MHz [IEEE 10]. Por
otro lado, el umbral T;, permite que la estimacion del canal sea forzada a cero cuando
aparece el ruido impulsivo asincrono.

La Figura 4.19 muestra el valor de ﬁavg obtenido del promediado de los canales
ﬁsOy ﬁsl (arriba), asi como la estimacion de canal obtenida después de anular las
frecuencias correspondientes al ruido del canal PLC y la umbralizacién para limitar el

valor del ruido impulsivo asincrono (abajo).
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Figura 4.19. Respuesta en frecuencia del canal promedio H avg Y €l canal umbralizado H.

96



Estimacidén e igualacién de canal

Como se muestra en (66) y (67) , el canal estimado final H es igual al promedio
H,yy de ambos canales, H,y Hg,, obtenido por el estimador LS, descartando también
las subportadoras de frecuencia afectadas por ruido impulsivo periédico. Ademas, se
tiene en cuenta que aquellas portadoras por encima de un cierto umbral T}, estan
recortadas para reducir la influencia del ruido impulsivo asincrono.

Finalmente, si el canal H obtenido por el estimador propuesto se compara con el
canal de transmisién real H, se observa que algunos de los valores estimados para cada
subportadora m difieren ligeramente de los reales (véase la Figura 4.20).

Respuesta en frecuencia del canal real y el canal estimado
T T T T

2 T T T T T T
Canal estimado
Canal reaal
1.5 7
o
2
s 1| 1
e I ‘ F" .1 ‘ |
< ||.w i A A I |||
| I | Ao Mofn .| ||
0.5 PA YV T N A A !U b |1-
| l | I|I I _-'l(\ . / \ I!I [ I\ | [
HiLi ‘U / L W / u/K \/\\Jw/ \/"\/ \\\ | I'-_,w" { |I v |l }L\Tl
| f 1/ | f
0 L I L) Y ] | ] ! | Y | l‘ |
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Subcanales

Error absoluto entre el canal real y el canal estimado
T T

T T T T T T T T
1k 4
0.8 7
=l
=
B 06 7
£
< 0.4 i
0.2
0 .;_k Al ’L I I b, I Al J| A JL |
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Subcanales

Figura 4.20. Comparativa y error obtenido para un ejemplo entre el canal estimado H y el
canal real H .

En la Figura 4.20 se pueden distinguir varios picos de ruido, principalmente
causados por el ruido impulsivo asincrono, que es el mas dificil de eliminar, ya que
aparece en las mismas bandas de frecuencias que los datos transmitidos.

El estimador de canal propuesto emplea en su desarrollo diferentes técnicas
obtenidas de estimadores de canal tipicos de la literatura. De esta forma, se emplean
estimadores LS, que, como se explicaba al principio del capitulo, no son muy
recomendables debido a que no tienen en cuenta los niveles de ruido afiadidos, pero
cuya principal ventaja es que no necesitan informacién previa del canal, haciéndolos
muy convenientes para este tipo de aplicaciones. Junto con los estimadores LS se utiliza
la técnica del doble piloto para conseguir dos estimaciones de canal diferentes y al
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realizar el promedio de ambas, se mitigan los efectos del ruido impulsivo asincrono. Por
ultimo, se decide utilizar una eliminacion de las subportadoras donde se aloja el resto
de ruidos del canal PLC, presentando asi cierto parecido con el estimador de rango
Optimo. Gracias a todas estas técnicas unidas se consigue una estimacion del canal PLC
lo suficientemente fiable como para poder recuperar la sefial transmitida.

El estimador de canal propuesto puede ser empleado, no sélo para tratar el ruido
del canal, sino también para eliminar la interferencia del canal casi por completo,
recuperando asi los datos transmitidos después de quitar la mascara de transmisidon con
un error reducido. La Figura 4.21 muestra dos sefales recuperadas ry[n] después de
estimar e igualar el canal, y demodular en el receptor (véase la Figura 4.12). Se pueden
observar variaciones significativas, ya que la estimacion del canal no elimina
completamente el ruido impulsivo asincrono. Este tipo de ruido no se fija en ciertas
bandas de frecuencia, por lo que es dificil rechazarlo y las sefiales recuperadas r«[n] no
son exactamente iguales a las transmitidas t«[n].

Datos Transmitidos tx[n] y Datos Recibidos rx[n]
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Figura 4.21. Ejemplo comparativo entre la sefial transmitida t«[n] y la recuperada r,[n] con el
estimador de canal propuesto.

A fin de abordar un estudio mas amplio para evaluar el estimador de canal
propuesto, se han realizado 1000 simulaciones para diferentes modelos de canal PLC
con SNR comprendidas entre -5 dB y 30 dB, obteniendo los valores MSE entre la sefial
transmitida t«[n] y la recuperada rx[n] para cuantificar el error existente. Estos valores se
muestran en la Tabla 4.7.
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Tabla 4.7. Valor MSE entre la sefial transmitida t«[n] y la recuperada ry[n] obtenido con el
estimador de canal propuesto en funcién de SNR.

Canal B Canal A
SNR (dB) MSE minimo MSE medio MSE minimo  MSE medio
-5dB 0.220-10°® 0.296 0.025-10°® 0.256
0dB 0.004-10°® 0.145 0.016:10° 0.089
5dB 0.007-10°® 0.108 0.002-10°® 0.042
10dB 0.004-10°® 0.064 0.180-10°® 0.013
15 dB 0.001-10°® 0.047 0.001-10°® 0.007
20dB 0.002-10°® 0.058 0.005-10°® 0.003
25dB 0.001-10°® 0.053 0.001-10°® 0.006
30dB 0.001-10°® 0.050 0.001-10° 0.004

La Tabla 4.8 recopila los datos obtenidos anteriormente para cada uno de los
estimadores de canal presentados al principio del capitulo y el estimador de canal
propuesto mediante el valor MSE obtenido para cada uno solamente para el modelo B
de canal PLC. Como se observa, el estimador de canal propuesto en conjunto con un
igualador zero forcing mejora notablemente los resultados obtenidos para el resto de
estimadores de canal.

Tabla 4.8. Comparativa en funcion del SNR de los valores MSE obtenidos por distintos
estimadores de canal, incluyendo el propuesto en este trabajo.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB

Obtencion de Rnn por
.. 0.334 0.737 0.371 0.441 0570 0.307 1.413
correlacion

Obtencion de Rnn por

la media de canales 1.07 414 9.78 3.91 1.98 7.80 4.31
simulados
Propuesto 0.296 0.145 0.108 0.064 0.047 0.058 0.053

4.4 Influencia de estimador-igualador propuesto sobre
el sincronismo

El conjunto estimador de canal e igualador de canal no sélo permite obtener un
modelo fiable del canal de transmision para posteriormente recuperar la sefal
transmitida eliminando el efecto del canal PLC y del ruido afiadido, sino que, ademas
permite corregir pequeiios errores de la etapa de sincronismo.

La etapa previa de sincronizacion no es perfecta y en ocasiones no es capaz de
determinar con exactitud el inicio de la trama de emisidon; esto conlleva a que, si el
sistema no contase con una forma de solucionar este problema, seria imposible
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recuperar la seial transmitida en el banco de filtros del receptor. A continuacién, se
analiza en profundidad el conjunto del estimador e igualador de canal para comprobar
su influencia sobre el funcionamiento del sistema completo, y mas particularmente ante
estos posibles errores de sincronismo.

Comenzando con el funcionamiento del estimador de canal, se simula un error
de sincronizacion de cinco muestras en la trama recibida a modo de ejemplo. Realizando
la division en frecuencia de los simbolos piloto recibidos, con el error de sincronismo,
entre los simbolos piloto emitidos se obtiene el modelo del canal de transmisién. Con el
fin de simplificar los resultados y de que se observe de forma mds clara se elimina el
factor ruido en la transmisién. La Figura 4.22 muestra la trama recibida con el error de
sincronismo, la misma trama recibida con una sincronizacion perfecta y los simbolos
pilotos del emisor.

Secuencia sin error de sincronizacion

cp| s, [cp| s, |cp| s, |cP| s, CP+Datos PO |cP| O

Secuencia con error de sincronizacion

L1

S [CP| s, [CP] s: |CP| 5, CP+Datos PO |cr| O

=

5 muestras de error

Figura 4.22. Ejemplo ilustrativo de un error de sincronismo sobre la trama propuesta.

La Figura 4.23 compara el resultado de obtener un canal estimado con una
sincronizacion perfecta y con un error de cinco muestras en el sincronismo.

0.3 T T T T

Canal estimado sin error de sincronismao
Canal Estimado con error de 5 muestras

0.2 7

Amplitud

_04 1 1 1 1
0 50 100 150 200 250

Muestras

Figura 4.23. Comparacion entre la respuesta temporal del canal estimado con y sin error de
sincronismo en la estimacion de canal.
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Como la Figura 4.23 representa, existe un desfase entre el canal estimado sin
error de sincronismo y aquel obtenido con un error de sincronismo, siendo este desfase
igual al numero de muestras del error causado. Al pasar ambos canales obtenidos al
dominio de la frecuencia, se comprueba que el mddulo para cada una de las
subportadoras es exactamente igual, haciendo que los coeficientes del igualador sean
los mismos para ambos casos (véase la Figura 4.24).

Respuesta en frecuencia de los canales estimados
T

Canal estimado sin error de sincronismo
Canal Estimado con error de 5 muestras

16T N

141 N

Amplitud

06 1

=

0.4 |

0.2r N

D 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Subcanales

Figura 4.24. Comparacion entre el canal estimado H con y sin error de sincronizacion.

Habiendo comprobado que el estimador de canal obtiene un modelo de canal
H de moddulo idéntico en el dominio de la frecuencia, se continta verificando el
comportamiento del igualador de canal frente a un error de sincronismo.

La Figura 4.25 representa la sefial de entrada 7;,[n] al igualador en el dominio
del tiempo para ambos casos, observandose el error de sincronismo de cinco muestras
entre sefiales.
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Comparacion de las senales de entrada al igualador
T T

11
— Senal de entrada al igualador
— Senal de entrada al igualador retardada

Amplitud
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ZOOM Comparacion de las senales de entrada al igualador
T

T T
15F A

— Seiial de entrada al igualador b
— Senal de entrada al igualador retardada

Amplitud

I I
245

255
Muestras

Figura 4.25. Comparacion de la sefial de entrada 1,,[n] al igualador con y sin error de

sincronismo.

Representado el mdédulo en el dominio de la frecuencia de la sefial de entrada
I'm[n], no se distingue una variacién apreciable entre ambas sefiales (véase la Figura
4.26). Como se observé en la Figura 4.24, los coeficientes Cn del igualador en médulo

son los mismos para ambos canales estimados con y sin error de sincronismo.
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Modulo de la entrada al igualador en el dominio de la frecuencia

T T T T T T T T T T
860 N ; b
Senal de entrada al igualador

Senal de entrada al igualador retardada

501 ]

=
=
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Figura 4.26. Comparacion de la entrada al igualador con la entrada al igualador con error de
sincronismo en el dominio de la frecuencia.

Realizando la division en el dominio de la frecuencia entre la sefial recibida rc[n]
y el canal estimado H se obtiene la sefial compensando el efecto afiadido por el canal
en la transmision PLC. La Figura 4.27 representa la sefial 7;,,[n] recuperada en el dominio
de la frecuencia, observando que el efecto del error de sincronismo queda anulado
gracias al uso del conjunto presentado por el estimador y el igualador de canal. Gracias
a ello la sefial rm[n] esta acondicionada para ser demodulada en el banco de filtros del
receptor y obtener una salida valida de los datos transmitidos.

103



Estimacién e igualacién de canal

——— Sefal de salida del igualador
5L —— Sefial de selida del iqualador retardada | |

Amplitud

B —

1 1 1 1 1 1 1 1 1
] 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Figura 4.27. Comparacion y error en las sefiales igualadas 1,,[n] con y sin error de
sincronismo.

En la Figura 4.28 se representan los datos recuperados rx[n] después de
demodularse en el banco de filtros del receptor, comparandose con los datos
transmitidos tx[n] antes de ser modulados por el banco de filtros del emisor. Al mismo
tiempo se representa el error que existe entre los datos recuperados r«[n] y los
transmitidos tx[n], observandose que en las primeras muestras se concentra un error
mas elevado; esto se debe a la aproximacion que se hace en el estimador de canal a la
hora de eliminar el ruido en la banda de menor frecuencia, haciendo que el canal
estimado presente una mayor diferencia respecto del real y los datos obtenidos por el
igualador no sean todo lo correcto que debiesen.
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Senales Recuperadas vs Senal Emitida

Sefal recuperada sin error de sincronismao
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Figura 4.28. Comparacion y error de las sefiales recuperadas rx[n] por el sistema propuesto
con y sin error de sincronismo.

El valor MSE (Minimum Squared Error) obtenido entre la seiial transmitida t«[n]
y la sefial recuperada rx[n] con error de sincronismo nulo es de 0.0007, mientras que el
gue se obtiene con el error de sincronismo de cinco muestras es de 0.235.

Habiéndose realizado el estudio para el caso especifico de un error de
sincronismo de cinco muestras, se completa para diferentes errores de sincronizacién
para observar el comportamiento completo. Se realizan 1000 simulaciones para errores
de sincronismo comprendidos entre 0 y 400 muestras en pasos de 10 muestras para SNR
comprendidas entre -5dB y 30dB, en pasos de 5dB. Se ha elegido un valor maximo de
error de sincronismo de 400 muestras para observar el comportamiento del sistema
ante un error se sincronismo mayor al CP insertado. La Figura 4.29 muestra el MSE
obtenido en las simulaciones, observandose que el MSE aumenta cuanto mayor es el

error de sincronismo, siendo el de mayor valor cuando se sobrepasa el niumero de
muestras correspondiente al CP.
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MSE (Minimum Square Errror)

06

SNR=-5dB
SNR=0dB
SNR=5dB
SNR=10dB
SNR=15dB
SNR=20dB
SNR=25dB
SNR=30dB
0 I I I I I I T |
0 50 100 150 200 250 300 350 400
Error de sincronismo (muestras)

Figura 4.29. MISE entre la senal transmitida tn] y la recuperada r«n] para diferentes errores
de sincronismo.

La Tabla 4.9 recoge los valores de MSE obtenidos entre la sefial transmitida tx[n]
y la sefial recuperada rx[n] obtenidos para esos errores de sincronismo, observando que
el valor de MSE aumenta para errores de sincronismo mayores, obteniendo el maximo
para un error de sincronismo mayor al nimero de muestras del CP.

Tabla 4.9. Valores MSE entre la sefial transmitida t[n] y la recuperada ry[n] para diferentes
errores de sincronismo.

SIE;::’O':S‘:O 5d8 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB  30dB
0 0276 0.194 0.108 0.095 0.081 0.076 0.073 0.077

100 0312 0.190 0.116 0.097 0.124 0.100 0.096 0.088
200 0341 0211 0.165 0.148 0220 0.175 0.151 0.156
300 0.443 0381 0261 0173 0211 0249 0218 0.192
400 0.493 0397 0.401 0356 0310 0357 0407 0374

Después de todo el estudio presentado se puede concluir que el conjunto de

estimador de canal e igualador permite corregir pequefios errores en el sincronismo
causados por variaciones bruscas del canal o por fuerte ruido impulsivo, permitiendo en
todo momento la recuperacién de los datos emitidos en el banco de filtros del receptor.
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4.5 Estudio comparativo del uso del prefijo ciclico

En la eleccion de los datos a transmitir se utilizan secuencias CSS con una longitud
de 360 bits, por sus propiedades de correlacidon necesarias en la etapa de sincronismo.
Los bits de la secuencia se reparten entre las P subportadoras habilitadas en la
transmision indicadas mediante la mascara de emision estipulada en el correspondiente
estandar [IEEE 10], cada una de las subportadoras es modulada por el banco de filtros y
emitida por el canal tras afadir el prefijo ciclico si se requiere. De esta forma, la trama
emitida queda como se muestra en la Figura 4.30. N6tese que el prefijo ciclico consiste
en el duplicado de las ultimas muestras de cada bloque de M=512 datos al comienzo del
mismo.

tiempo

CP( s, [CP| s, |CP| s, |CP| S5 Datos ce{Q |cr| O

Figura 4.30. Trama de datos emitida por el transmisor con prefijo ciclico.

La trama mostrada en la Figura 4.30 esta formada por dos primeros paquetes de
M=512 datos, basados en conjuntos de secuencias complementarias {Sy; S;} utilizados
para realizar el sincronismo del sistema. A continuacidn, se transmiten otras dos
secuencias Zadoff-Chu{S,; S3}; dedicadas a la estimacidn del canal.

En el caso de no usar el prefijo ciclico, el canal queda modelado por la propia
respuesta impulsiva de éste, haciendo imposible la eliminacion de las interferencias
inter-simbolo y el efecto que causa el canal en la transmision, siendo mas complicado
conseguir recuperar los datos en el receptor.

Los resultados mostrados hasta ahora utilizaban el CP para asegurar la correcta
estimacion del canal. A continuacidn, se estudia el comportamiento del conjunto de
estimador e igualador de canal frente a la eliminacion del CP. La Figura 4.31 expone el
uso del CP y cdmo gracias a él se consigue eliminar la ISI causada por el canal PLC. Se
observa que para el caso de usar CP al realizar la convolucién con el canal el efecto queda
afadido al CP, mientras que si no se utiliza CP el efecto del canal queda implicito en los
propios datos.

. LCP v \Y)|
Con CP: CP Datos
+—»
Lch
Sin CP: Datos
+—P
I-ch

Figura 4.31. Efecto del canal en la trama al eliminar el CP.

107



Estimacién e igualacién de canal

En la Figura 4.32 se representa mejor el efecto causado al eliminar el CP,
observandose que el error tiene una longitud igual a la duracidn del canal PLC. En el caso
de no usar el prefijo ciclico, el canal queda modelado por la propia respuesta impulsiva
de éste, haciendo mas complejo la eliminacién de las interferencias inter-simbolo y el
efecto que causa el canal en la transmisién, siendo mdas complicado conseguir recuperar
los datos en el receptor.

Convolucion del canal con CP y sin CP

T T T T T T T T il T
151 ‘ Paquete con CP ]
1 Paguete sin CP I\-
Canal PLC
DS 1j ||| | I| 1 I |
o
I ‘ { F'\u |IT
=1 F | it
g | || r \ |\
£ o5l |i
Ar
151 \
I I I I I I I I I I
50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
Muestras
Error Absoluto entre la sefial con CP y sin CP
12F T T T T T T T T T ]
Error entre tramas
1 Canal PLC T
- 08 T
=
= 4
g 0.6
=4
0.4 4
0.2 T
| | | | | L L L

=

150 200 250 300 350 400 450 500
Muestras

Figura 4.32. Efecto causado por el canal PLC en la transmision al no usar CP.

Ya en el capitulo anterior se estudié el efecto que tiene el uso del CP en la etapa
de sincronismo, llegandose a la conclusién de que la inclusiéon o no del prefijo ciclico no
tiene una influencia relevante en este mddulo. Siguiendo el diagrama de bloques de Ia
Figura 4.12, la etapa que continla es la estimacién e igualacién de canal. Aunque se
representen por separado, estos dos bloques van ligados, ya que la igualacién se basa
en una adecuada estimacién de canal. Para observar mejor el comportamiento de estos
blogues con y sin el uso de prefijo ciclico, se emplea a modo ilustrativo la respuesta
impulsiva de canal mostrada en la Figura 4.33, con un ruido anadido por el canal de
10dB.

108



Estimacidén e igualacién de canal

Respuesta impulsiva canal simulado
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Figura 4.33. Respuesta impulsiva y espectro del canal H. empleado en el estudio.

Con esta etapa de igualacion de canal se corrige el efecto que produce la
respuesta impulsiva del canal en los datos, y se consigue igualmente la eliminacidn de
parte del ruido anadido durante la trasmisidn. Previo a la entrada a estos bloques, se
realiza la eliminacidn del prefijo ciclico afiadido en el transmisor, lo que implicard un
mayor cambio en los resultados obtenidos por los dos esquemas de transmisién
considerados (con y sin prefijo ciclico). La Figura 4.34 muestra el resultado que se
obtiene en la estimacion del canal H mostrado en la Figura 4.33 en ambos casos.
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Espectro canal estimado con CP vs Espectro canal simulado
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Espectro canal estimado sin CP vs Espectro canal simulado
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Figura 4.34. Comparativa en la estimacion de canal H alcanzada por ambos esquemas de
transmision, segun el empleo del CP.

Se observa en la Figura 4.34 que, para el caso de no utilizar prefijo ciclico, el canal
estimado H presenta mayor variacién y unos picos de ruido mas elevados que en el caso
de utilizarse. La envolvente en ambos casos es muy similar, pero la aparicion de picos en
la estimacidn sin CP hace que en la seial a la salida del igualador no se elimine por
completo el efecto del canal sobre la transmision. Para finalizar, la sefial obtenida 7,,,[n]a
la salida del igualador de canal se demodula en el banco de filtros del receptor. Es
fundamental un correcto sincronismo a la entrada de este mddulo, asi como una previa
compensacion de los efectos del canal y el ruido, para una correcta recuperacién de los
datos emitidos tx[n]. A modo de ejemplo, la Figura 4.35 muestra la sefial transmitida

r«[n] de longitud L=359 muestras, eliminando el resto de canales no habilitados para la
emision.

110



Estimacidén e igualacién de canal

Senal recuperada vs Seﬁal emitida con CP
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Figura 4.35. Comparativa entre la sefial recuperada en el receptor r[n] (rojo) y la transmitida
originalmente t,[n] (azul) para ambos esquemas de transmision en funcion de la presencia
del CP.

En el esquema de transmisién sin CP la seial ry[n] que se recupera contiene un
error mayor como se observa en la Figura 4.36, en gran parte debido a que se partia de
una peor estimacién de canal, algo visible en la Figura 4.34.

Error entre Sefal recuperada y Sefial emitida con CP
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Figura 4.36. Error absoluto entre la seiial emitida t,[n] y la recuperada rn] para ambos
esquemas de transmision en funcion de la presencia del CP.

Los valores MSE que se obtienen sin prefijo ciclico se recogen en la Tabla 4.11,
siendo el valor minimo calculado algo superior al que se obtenia con el uso del prefijo
ciclico. Estos valores de MSE han sido obtenidos al realizar 1000 simulaciones para
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diferentes valores SNR del canal PLC. Como en el capitulo de sincronismo, se han
considerado los dos modelos de canal PLC presentados en [Tonel 12] [Tonel 07]. Los
parametros de ambos modelos de canal se recuerdan en la Tabla 4.10.

Tabla 4.10. Parametros de los modelos A y B de canal PLC empleados [Tonel 12] [Tonel 07].

Canal A Canal B
Longitud maxima de linea 300 metros 800 metros
Parametros de la atenuacidn dependiente de la
. 10-5 0.3-10-2
frecuencia a0
Parametros de la atenuacion dependiente de la
) 10-9 4-10-2
frecuencia al
Intensidad del tiempo de llegada de Poisson 0.667m-1 0.2m-1
Duracion del canal 4us 5.56us
Frecuencia de parada 31.25 MHz 31.25 MHz

Tabla 4.11. Valor MSE obtenido entre la sefial recuperada en el receptor r[n] y la transmitida
originalmente t,[n] con el estimador de canal propuesto sin prefijo ciclico.

Canal B Canal A
SNR (dB) MSE minimo MSE medio MSE minimo  MSE medio
-5dB 0.169-10° 0.359 0.488:10 0.426
0dB 0.031-10° 0.316 0.460-10° 0.323
5dB 0.003-10° 0.370 0.152-:10° 0.648
10 dB 0.001-10° 0.407 0.001-10° 0.241
15 dB 0.001-10° 0.186 0.001-10° 0.381
20dB 0.042-10° 0.246 0.046:10° 0.212
25dB 0.107-10° 0.212 0.006:-10 0.949
30dB 0.003-10° 0.210 0.013-10° 0.274

La Tabla 4.12 muestra una comparativa entre los valores MSE obtenidos con y
sin prefijo ciclico, pudiéndose observar que sin prefijo ciclico se obtienen mayores
errores.

Tabla 4.12. Comparativa de los valores MSE entre la sefial recuperada en el receptor ryn] y la
transmitida originalmente t,[n] con y sin CP.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20 dB 25dB  30dB
Con CP 0.296 0.145 0.108 0.064 0.047 0.058 0.053 0.050
Sin CP 0.359 0.316 0.370 0.407 0.186 0.246 0.212 0.210

Con el fin de evaluar de forma mas exhaustiva el bloque de estimacion e
igualacion de canal (y no Unicamente para un canal de ejemplo como el mostrado en la
Figura 4.33), se han simulado 1.000 realizaciones de canal PLC en el sistema mostrado
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en la Figura 4.12, para cada relacién sefial-ruido del canal comprendido entre -5dB y
30dB en pasos de 5dB, incluyendo cuatro tipos de ruido de canal (nc en la Figura 4.12):
ruido impulsivo sincrono, asincrono, ruido de fondo y ruido de banda estrecha, cuyos
respectivos niveles de potencia relativos han sido ajustados de acuerdo a los trabajos
presentados en [Corte 10] [Zimme 02].

La Figura 4.37 representa la SNR obtenida entre la sefal recuperada rx[n] y la
sefial transmitida t«[n]. El uso del prefijo ciclico mejora en mas del doble el valor de SNR,
siendo superior a 50dB mientras que sin CP la SNR desciende a 20dB. Los resultados
obtenidos para el canal A son incluso inferiores a los obtenidos para el canal B debido a
la complejidad que aquel presenta.

SNR entrada-salida canal B

——SNR con CP
—SNRcon CP

SNR(dB)

I I I I I I |
-5 ] 5 10 15 20 25 30

SNR(dB)
SNR entrada-salida canal A

—SNRcon CP
—SNR con CP

SNR(dB)

I I
-5 ] 5 10 15 20 25 30

SNR(dB)

Figura 4.37. SNR obtenida para ambos esquemas de transmision en funcion de la presencia
del CP, considerando los modelos A y B de canal PLC [Tonel 12] [Tonel 07].

En el capitulo 3 los resultados mostraban que la etapa de sincronismo es en cierta
medida indiferente a utilizar cualquiera de los dos esquemas de transmisiéon (con y sin
CP), mientras que en la etapa de estimacién de canal no utilizar prefijo ciclico implica
gue el canal estimado no sea tan adecuado, en comparacién con el caso que incluye el
prefijo. Este hecho conlleva que a la hora de demodular y recuperar los datos
transmitidos se obtenga una menor SNR a la salida (alrededor de 30dB). La Tabla 4.13
recopila los resultados obtenidos en la SNR entrada-salida para los casos estudiados.

Tabla 4.13. SNR obtenidos para ambos canales con y sin CP para distintas SNR.

-5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB

Canal SinCP 16.10 17.01 17.36 17.64 17.61 17.74 17.79 17.73
A ConCP 21.69 25.65 29.94 3394 3784 41.01 44.14 45.60
Canal SinCP 17.97 19.41 20.16 20.58 20.73 20.76 20.86 20.73
B ConCP 21.22 25.67 39.96 34.01 38.67 4235 4579 48.60

113



Estimacién e igualacién de canal

Habiéndose comprobado que al eliminar el CP la etapa de igualacion y
estimacion de canal presenta una gran degradacion en la sefial recuperada ry[n], solo
gueda comprobar si al eliminar el CP se conserva la propiedad que poseia el conjunto
de corregir pequenos errores de sincronismo causados en la etapa de sincronizacién, y
“recolocar” los datos para su correcta demodulacion en el banco de filtros del receptor.
De esta forma se evalla nuevamente el comportamiento del sistema sin uso del CP
frente a pequeios errores de sincronismo. lgual que para el caso estudiado
anteriormente, se fuerza que la etapa de sincronismo tenga un error fijo de cinco
muestras a modo de ejemplo ilustrativo.

La Figura 4.38 muestra la comparacién en los canales estimados H que se
obtienen cuando no existe error de sincronismo y con el error que se ha forzado, junto
con el canal real. Puede observarse que, en el caso de no utilizar CP, los valores de los
coeficientes C, obtenidos a partir del estimador de canal propuesto varian al producirse
un error de sincronismo, haciendo suponer que el resultado final al recuperar la senal
transmitida tx[n] también sea diferente.

Espectros de los canales estimados sin CP vs Espectro canal real

Espectro del canal estimado sin error de sincronismo
181 Espectro del canal estimado con ermor de sincronismo
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Figura 4.38. Espectro de los canales estimados H sin uso de CP para los casos de estudio.

La Figura 4.39 representa la sefial recuperada tx[n] con y sin error de sincronismo
frente a la seial transmitida t«n], observandose que en este caso sin CP sigue
recuperandose gran parte de la sefial transmitida t«[n], pudiendo asumir que el conjunto
de igualador y estimador de canal sigue funcionando correctamente y permite corregir
pequefios errores de sincronismo aun sin emplear el CP.
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Sefial recuperada vs Senal emitida con error de smcmnlsmo
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Figura 4.39. Comparativa entre la sefial recuperada en el receptor r[n] (rojo) y la transmitida
originalmente t.[n] (azul) sin CP para ambos casos de estudio: sincronismo perfecto o con
errores.

Comparando el error absoluto que se obtiene en ambos casos (véase la Figura

4.40), puede determinarse que no es relevante y que la diferencia entre ambas sefiales
recuperadas es muy reducida.
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Error entre Sefial recuperada y Sefal emitida con error de sincronismo
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Figura 4.40. Error absoluto entre la seiial emitida t«[n] y la recuperada rx[n] sin CP para
ambos casos de estudio: sincronismo perfecto o con errores.

Se realizan 1000 simulaciones para errores de sincronismo comprendidos entre
0 y 400 muestras en pasos de 10 muestras para SNR comprendidas entre -5dB y 30dB,
en pasos de 5dB. Se realiza el mismo estudio que para el caso de uso del CP para poder
realizar una comparacion equitativa entre ambos. La Figura 4.41 muestra el MSE entre
la sefal transmitida tx[n] y la sefial recuperada ri[n] obtenido en las simulaciones,
observandose que el MSE aumenta cuanto mayor es el error de sincronismo.
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SNR=5dB
SNR=0dB
SNR=5dB
SNR=10dB
5F SNR=15dB
SNR=20dB
SNR=25dB
ab SNR=30dB

0 50 100 150 200 250 300 350 400
Error de sincronismo (muesiras)

Figura 4.41. MISE entre la sefial transmitida t[n] y la recuperada ry[n] para diferentes
errores de sincronismo sin CP.

Comparando la Figura 4.41 y la Figura 4.29, puede observarse que el uso del CP
mejora notablemente la reconstruccion de la sefial transmitida t«[n], consiguiendo unos
valores de MSE mas bajos para los mismos errores de sincronismo.

La Tabla 4.14 recoge los valores de MSE entre la sefial transmitida t[n] y la
recuperada r¢[n] obtenidos para casos concretos de errores de sincronismo, observando
que el valor de MSE aumenta para errores de sincronismo mayores. Puede concluirse
que el sistema, ante la eliminacién del CP para la transmision, sigue siendo capaz de
corregir pequenos fallos causados en la etapa de sincronismo y recuperar la sefial
emitida tx[n] correctamente.

Tabla 4.14. Valores MSE para diferentes errores de sincronismo sin CP.

-5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB  30dB

0 0.396 0.266 0.260 0.198 0.188 0.304 0.180 0.232
100 1.188 1.099 0.992 1.070 0.947 0.921 0.957 0.927
200 1.327 1.225 0.845 0.901 0.879 0.749 0.823 0.771
300 1.554 1354 1360 1.080 1.328 1.242 1.364 1.107
400 4961 3.658 3.502 3.224 3.428 4.138 3.103 2.930

4.6 Estudio comparativo entre el igualador en el
dominio de la frecuenciay el igualador 0-ASCET

Finalmente, en esta seccion se presenta una comparacion entre dos tipos de
igualadores de canal: en el dominio de la frecuencia (FEQ) y el 0-ASCET; para evaluar las
diferencias en el rendimiento al emplear estos bloques en el receptor completo. Ambos
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igualadores, el 0-ASCET y el FEQ, se han comparado simulando el sistema de
comunicacion global para diferentes modelos de canales PLC y niveles de ruido, lo que
permite evaluar qué igualador es mas adecuado para recuperar la sefial emitida t«[n].

El diagrama de bloques de la Figura 4.42 presenta el esquema del receptor,
donde se destaca el bloque de estimacidn de canal e igualacién. El bloque debe ser capaz
de estimar el canal de transmision, asi como de corregir pequefios errores causados en
la sincronizacién. Aunque el proceso de sincronismo se ha considerado ideal aqui, es
importante sefialar que este proceso puede no ser preciso y puede incluir un nimero
reducido de muestras de error. El objetivo final es recuperar los datos transmitidos t«[n],
descartando la respuesta impulsiva del canal por medio de un igualador. Incluso si
ambas etapas, estimador e igualador, pueden estudiarse de forma separada, el
rendimiento final del sistema depende en gran medida de la estimacion correcta del

canal.
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Figura 4.42. Diagrama de bloques general del sistema propuesto.

Para este caso se emplea el estimador de canal propuesto anteriormente,
obteniendo los valores de los coeficientes Cn necesarios para realizar la igualacion.
Después de obtener el modelo de canal estimado H, los paquetes de datos pasan por el
igualador, que trata de compensar la distorsion en la sefal transmitida proveniente del
canal PLC. De esta manera, la Figura 4.43 representa el diagrama de bloques del primer
igualador estudiado aqui. Esta igualacidon se realiza en el dominio de frecuencia,
corrigiendo asi la distorsion del canal dividiendo la sefal recibida rc[n] después de la
sincronizacion por el canal estimado H.
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Figura 4.43. Diagrama de bloques del receptor con FEQ.

El segundo igualador considerado en la comparacion detallada en este trabajo es
el ASCET (0-ASCET en este caso), cuyo diagrama de bloques se muestra en la Figura 4.44

[Pinto 15][lhala 02].

Y
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TSi[n]

Sk
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rfs[n]

(0]
(1]

Figura 4.44. Diagrama de bloques del receptor con 0-ASCET.

El igualador 0-ASCET estd disefiado para no tener que utilizar CP. Este tipo de

igualador demodula la sefal recibida rc[n] directamente del canal mediante el uso de

dos bancos de filtrado en paralelo, donde una rama utiliza una Transformada de Coseno
Discreta (DCT) y la otra una Transformada del Seno Discreta (DST). EIl CMFB se describe
en [Poude 14], mientras que el otro banco de filtros modulados por el seno (SMFB) se

muestra en la Figura 4.45.
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Figura 4.45. Diagrama de bloques del banco de filtros modulado por el seno (SMFB).
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La arquitectura del SMFB es muy similar a la utilizada para el CMFB. El valor de
los filtros polifasicos es idéntico en ambas estructuras, sélo cambiando la multiplicaciéon
por las matrices I y J. Al mismo tiempo, en lugar de usar la DCT4e, se usa la DST4e en
este caso. Las salidas rsi[n] y rp[n] de los demoduladores se multiplica por los
coeficientes, Si y Ck, obtenidos en la estimacion del canal (68) y (69):

S, = —imag {1/ﬁ[0]’1/ﬁ[1],..., 1/ﬁ[M B 1]} 0<k<(M—1) (68)

CK=real{ }.OSkS(M—l) (69)

1/ﬁ[O]'l/ﬁ[u"”' 1/ﬁ[M —1]

Donde H es el canal estimado pasado al dominio de la frecuencia mediante una
FFT de longitud igual a 2 - M; S es el coeficiente obtenido a partir de la inversa del
canal estimado H, queddndose tnicamente con la parte imaginaria; mientras que Cy se
obtiene de igual forma que Sy, pero conservando la parte real. Finalmente, las salidas
rri[n] y rr2[n] multiplicadas por los coeficientes S; y Ckx del estimador se suman para
recuperar la sefial transmitida.

Para evaluar el algoritmo de estimacion e igualacion de canal presentado aqui,
se han simulado 1000 realizaciones de canal PLC para el sistema mostrado en la Figura
4.42, para una relacion de SNR de -5dB a 30dB en pasos de 5dB, lo que resulta en un
conjunto final de 8000 realizaciones de canales PLC diferentes. Para ello, se ha
considerado el modelo de canal designado como B [Tonel 07] en, ya que presenta una
duracion efectiva mas corta.

Ademas, se han considerado de nuevo tres tipos de ruido del canal n¢: ruido
impulsivo sincrono, ruido de fondo asincrono y ruido de banda estrecha [Corte 10]
[Zimme 02]. La Figura 4.46 muestra la comparacién entre la sefial emitida t«[n] y la seiial
recuperada r¢[n] en el receptor para ambos tipos de igualadores; tenga en cuenta que
esto es sélo un caso de ejemplo para uno de los paquetes utilizados en las simulaciones.
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Figura 4.46. Comparacion entre la sefial emitida tx[n] y la sefial recuperada r«[n] para ambos
enfoques, el de dominio de la frecuencia (FEQ) y el 0-ASCET.

Tabla 4.15. Valores MSE entre la sefial transmitida t«[n] y la sefial recuperada rx[n] obtenido
con el estimador de canal 0-ASCET.

Canal B Canal A
SNR (dB) MSE minimo MSE medio MSE minimo MSE medio
-5dB 0.180-10° 1.763 0.017-10° 3.431
0dB 0.380-10° 2.534 0.496-10° 2.549
5dB 0.204-10° 1.170 0.019 -10° 3.218
10dB 0.016-10° 1.194 0.532-10° 5.402
15 dB 0.002-10° 1.349 0.003-10° 2.965
20 dB 0.122:10° 1.320 0.075 -10° 2.437
25 dB 0.044-10°® 1.274 0.070-10° 5.128
30dB 0.379-10°® 1.422 0.029 -10° 4.520

Tabla 4.16. Comparativa de los valores MISE de cada estimador de canal.

SNR (dB) -5dB 0dB 5dB 10dB 15dB 20dB 25dB 30dB
FEQ 0.359 0.316 0.370 0.407 0.186 0.246 0.212 0.210
0-ASCET 1.763 2.534 1.170 1.194 1.349 1.320 1.274 1.422

Ademas, la Figura 4.47 muestra el error absoluto entre la seial emitida tx[n] y |a
sefial ry[n] obtenida en el receptor para ambos tipos de igualadores, nuevamente para
el mismo ejemplo de caso mostrado anteriormente en la Figura 4.46. En Figura 4.47 es
posible observar que el error obtenido para el igualador 0-ASCET es mayor que el
obtenido al usar un igualador en el dominio de frecuencia. En términos generales, los
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resultados simulados muestran que el 0-ASCET proporciona errores absolutos mas altos
entre la sefial emitida t«[n] y la recuperada rx[n].

Error entre le Sefal recuperada y la Sefal emitida (usando 0-ASCET)
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Figura 4.47. Error absoluto entre la sefial emitida t[n] y la sefial recuperada rx[n] en el
receptor para ambos enfoques, el de dominio de la frecuencia y el 0-ASCET.

Finalmente, con todas las simulaciones realizadas, se muestra una medida de
SNR promedio en la Figura 4.48 entre las sefiales de entrada y de salida para ambos
igualadores, de acuerdo con la SNR incluida en las realizaciones del canal (70). Tenga en
cuenta que, para cada valor de SNR, la sefial de entrada considerada esta formada por
14 paquetes de 360 muestras cada uno: los primeros dos paquetes son CSS para el
sincronismo; los siguientes dos paquetes son secuencias de Zadoff-Chu para la
estimacion del canal; y los diez paquetes restantes son datos generados aleatoriamente.

1 taln
= EZ 0.1 ) (70

Como puede observarse, la SNR obtenida cuando se utiliza un igualador en el
dominio de frecuencia es mas alta que en el caso del 0-ASCET, como consecuencia de
un error mayor entre la sefial emitida t«[n] y la recuperada ry[n] para este ultimo.
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Figura 4.48. SNR entre la sefial emitida t«[n] y la sefal recuperada ry[n] en el receptor para
ambos enfoques, el de dominio de frecuencia (FEQ) y el 0-ASCET.

4.7 Conclusiones

En este capitulo se ha presentado el conjunto estimador e igualador de canal,
siendo la etapa mas importante en el receptor para reconstruir la sefial transmitida por
el canal PLC. El uso de alguno de los tipos de estimadores de canal presente en la
literatura no era dptimo para el sistema, por lo que se ha propuesto un estimador de
canal que contenga y conjugue prestaciones de los tipos presentados. El estimador de
canal propuesto elimina el ruido afadido por el canal a baja frecuencia, consiguiendo
una posterior igualacién mas eficiente.

A su vez, el conjunto estimador e igualador consigue corregir errores causados
por la etapa de sincronismo previa, haciendo que las subportadoras de entrada al
demodulador se correspondan en frecuencia para evitar la incorrecta reconstruccion de
la sefial. En esta etapa el uso del CP es mucho mas importante que en la sincronizacién,
debido a que, como se ha podido comprobar, se reduce la SNR obtenida entre la sefial
emitida tx[n] y la sefal recuperada r¢[n]. Esto conlleva a tener una relacién de
compromiso entre longitud de CP y eficiencia espectral de la seial transmitida.

El rendimiento de dos igualadores de canal, uno en el dominio de la frecuencia
(FEQ) y el otro 0-ASCET, se ha analizado suponiendo que la etapa de sincronismo es ideal
en la propuesta; ademas, se ha aplicado la misma estimacién de canal para ambos
igualadores, con el fin de evaluar sélo su comportamiento. La ejecucion final se ha
estudiado en términos de los errores logrados entre las sefiales emitidas y las sefiales
igualadas en el receptor, asi como en términos de las SNR obtenidas en la transmision.
En términos generales, los resultados simulados muestran que el igualador 0-ASCET
proporciona mayores errores absolutos entre la sefial emitida y la igualada. De la misma
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manera, si la comparacién se centra en la SNR entre la entrada y la salida del sistema,
se puede observar que el igualador de dominio de frecuencia logra mejores resultados.
Desde el punto de vista de una posible implementacién hardware posterior, el igualador
0-ASCET implica un mayor consumo de recursos, ya que requiere la duplicacién del
banco de filtrado en el receptor FBMC.
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Capitulo 5

Definicion de
Arquitecturas Eficientes y
Pruebas Experimentales

5.1 Introduccion

Este capitulo presenta una arquitectura basada en FPGAs para la
implementacién en tiempo real de una etapa de sincronismo, junto con otra de
estimacion e igualacion del canal, para un receptor PLC que emplea como técnica de
acceso al medio Wavelet-OFDM. Los algoritmos propuestos de sincronismo e igualacion
de canal se basan en el empleo de secuencias CSS y Zadoff-Chu como simbolos piloto en
los predmbulos de la transmision PLC. Las propiedades de correlaciéon de estas
secuencias se aprovechan para la ya comentada determinacion del sincronismo de la
transmision y la igualacién del canal PLC.
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La Figura 5.1 muestra el diagrama de bloques empleado para la implementacion
usada en las pruebas experimentales.
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Figura 5.1. Diagrama de bloques general del sistema de comunicaciones PLC.

En la Figura 5.1 se aprecian tres etapas claramente diferenciadas: una primera
etapa de transmisidn, donde se modula la trama en el banco de filtros y se afiade el CP
para ser emitida; una segunda etapa correspondiente al canal PLC y a la capa fisica de
conexién con éste; y por ultimo la etapa del receptor, donde se recuperan los datos
emitidos después de realizar las correspondientes transformaciones a la sefial recibida.

Se utilizan diferentes conjuntos de secuencias complementarias multinivel como
simbolos piloto para realizar la sincronizacién entre emisor y receptor, y secuencias
Zadoff-Chu para realizar una estimacion de canal lo suficientemente fiable como para
recuperar los datos emitidos mediante un igualador. El uso de este tipo de secuencias
otorga robustez al sistema debido a las buenas propiedades de correlacion que
presentan para realizar una correcta sincronizacién, y a su versatilidad en su longitud,
como ya se ha detallado en los capitulos precedentes.

Los dos siguientes subapartados hacen una recopilacion de los algoritmos de
sincronismo, y de estimacion e igualacién de canal, vistos en capitulos anteriores, que
se van a implementar de forma eficiente.

5.1.1 Sincronismo

En esta primera etapa del receptor se utilizan los dos primeros paquetes de la
transmisidn para realizar la sincronizacién del sistema. Para sincronizar el receptor con
el emisor se emplean técnicas de correlacion cruzada entre los simbolos piloto recibidos
y una copia de los simbolos pilotos transmitidos disponibles en el receptor. Gracias al
uso de secuencias y a las propiedades de correlacidon que éstas presentan, se obtiene un
valor maximo de correlacidn perfectamente distinguible frente a los I6bulos secundarios
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causados por efecto del ruido en el canal, o por la propia respuesta impulsiva de éste.
La funcidn de correlacidn se realiza entre el par de secuencias originales designadas para
ello y su prefijo ciclico, teniendo una longitud total de 2:(M + L¢p), utilizando un CP con
una longitud Lcp=384 muestras. La realizacion de la correlacién es una de las operaciones
mas costosas en recursos realizadas por la FPGA [Nombe 15a].

El valor maximo de correlacién obtenido no se considera directamente el inicio
de transmisién, debido a que la respuesta impulsiva de la red eléctrica puede no
presentar el primer tap temporal como el de maxima energia. Por ello, se considera el
inicio del canal dentro de un intervalo antes del valor maximo para tener la certeza de
contemplar el inicio real del canal y poder corregirlo con la consiguiente etapa [Nombe
15b]. La Figura 5.2 muestra un ejemplo de la correlacion obtenida entre los simbolos
piloto recibidos y los transmitidos almacenados en el receptor; también se muestra
mediante un zoom cémo quedaria estimado el inicio del canal en ella.

. 10* Correlacion entre pilotos recibidos y transmitidos

2.5 1
.10* Correlacion entre pilotos recibidos y transmitidos
~— Esfimacion inicio del canal
2F ™
21 |
O il "'u ‘ |
2 \ ||
E ]
= 1.5+ < 1 ; /| | ',
=1 f Il
— / [ |
E— st AN [ {
< FVAN
1r ] TARVAN | I - 2N
2075 2080 2085 2080 2095 2100
Muestras
0.5
0 1 Lasadlidy siiliial, i L
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500

Muestras

Figura 5.2. Funcidn de correlacion entre pilotos recibidos y transmitidos para el algoritmo de
sincronismo propuesto.

Una vez realizada la sincronizacién del sistema, se obtiene como salida de este

maodulo el valor maximo de correlacién y la posicidn de la memoria principal donde se
encuentra almacenado.

5.1.2 Estimador e Igualador de canal

Debido a que la sincronizacidon puede no ser muy exacta por la complejidad del
canal, como se mencionaba anteriormente, se propone en la siguiente etapa un

estimador y un igualador de canal capaces de corregir esta diferencia de pocas muestras
respecto al resultado real.
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Teniendo una sincronizacion aproximada de dénde comienza la trama de datos,
se utiliza un bloque intermedio, llamado control de lectura en la Figura 5.32, para
gestionar el paso de datos al estimador. Este bloque a su vez se encarga de discriminar
los valores maximos de la funcidon de correlacion, decidiendo si se considera como un
maximo valido, o por el contrario se trata de un pico causado por ruido o por reflexiones
del canal. Es muy importante que la sincronizacién sea adecuada, ya que este bloque
debe comenzar la lectura de los datos almacenados en memoria desde un punto que le
permita recuperar los paquetes iniciales necesarios para realizar la estimacién de canal.
De esta forma, los dos primeros paquetes que se envian deben contener gran parte de
las secuencias Zadoff-Chu empleadas en la estimacion de canal.

El bloque estimador e igualador de canal desempena el papel mas importante
del receptor, debido a que se encarga de estimar el canal de transmisién a la vez que
corrige pequefios errores causados por el sincronismo, para posteriormente recuperar
los datos eliminando la respuesta impulsiva del canal mediante un igualador. Aunque
estas dos etapas finales estan completamente diferenciadas entre ellas, las prestaciones
de la igualacién dependen de que la estimacion de canal sea correcta.

Uno de los estimadores de canal mas sencillos es el LS (Least Square), que realiza
la divisién en frecuencia entre los datos recibidos {rso[n]; rsi[n]} y los emitidos {S:[n];
S3[n]} para obtener un modelo estimado de canal. La principal desventaja de este tipo
de igualadores es que no tienen en cuenta el ruido que afiade el canal, por lo que el
resultado obtenido no puede considerarse valido [Corte 10].

Agrupando el ruido que introduce el canal PLC en un rango de frecuencias, se
considera que el ruido de fondo, ruido de banda estrecha y ruido impulsivo sincrono,
aparecen normalmente por debajo de 500Hz, por lo que se propone eliminar este rango
de frecuencias del resultado obtenido mediante el estimador LS en FISO y ﬁsl. El
diagrama mostrado en la Figura 5.3 pertenece al estimador de canal propuesto.

Ts, [n]
—M
Estimador
Sz[n] LS
Hk]
Umbralizador |——»
53[n]
—>
Estimador
Ts, [n] s
——

Figura 5.3. Diagrama de bloques del estimador de canal propuesto en este trabajo.

Como se explicaba antes, gran parte del ruido se elimina de la estimacion de
canal umbralizando la respuesta del estimador LS, pero existe otro tipo de ruido afiadido
al canal PLC mas dificil de eliminar: el ruido impulsivo asincrono. Este tipo de ruido no
tiene un rango de frecuencia fijo que se pueda eliminar, por lo que, para reducir este
ruido, se emplean dos paquetes en la estimacion del canal. Al utilizar dos paquetes se
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consiguen dos estimaciones diferentes del canal de transmision, cada una de ellas con
un ruido impulsivo asincrono que puede ser distinto en los subcanales implicados. Por
ello, al realizar la media entre ambos canales estimados ﬁavg, se consigue atenuar este

ruido y conseguir un modelo de canal H més fiable que si se utilizase sélo un paquete;
recuérdese que cada paquete equivale a una secuencia Zadoff-Chu.

Ademas, como se mencionaba anteriormente, el uso de este tipo de estimador
permite corregir errores de sincronizacion inferiores a la longitud Lcp del prefijo ciclico
anadido en el transmisor. Al realizar la division en el dominio de la frecuencia, entre los
datos recibidos {rso[n]; rsi[n]} y los simbolos piloto transmitidos {S2[n]; Ss[n]}, si el
sincronismo para el inicio de la transmision se ha estimado con un error reducido de
muestras, éste se traduce en aplicar un retardo de fase a la estimacion, haciendo que
posteriormente el igualador corrija este error de sincronismo.

Teniendo un canal simulado con los parametros descritos anteriormente se
realiza la estimacidn de canal con el estimador propuesto. Una vez obtenido un modelo
estimado H de canal, las muestras de datos de la trama pasan al igualador que pretende
compensar la distorsidon que ejerce el canal PLC en la sefial transmitida. El diagrama de
bloques del igualador propuesto se muestra en la Figura 5.4, donde la entrada rm[n]
proviene de la bajada en frecuencia después de eliminar el prefijo ciclico.

Tpnln] Rylkl
= FFT [ R,,[K
frn (0]
IFFT Re{} —>
hin] k]
=S FFT

Figura 5.4. Diagrama de bloques del igualador.

La igualacion propuesta se realiza en el dominio de la frecuencia, consiguiendo
corregir la distorsién introducida por el canal mediante la divisién entre la sefial recibida
una vez sincronizada rm[n], y el canal estimado H. El resultado a la salida del igualador
%, [n] queda expresado como sigue:

fp=W1-A1-W-r, (71)

A_l = diag{CO, Cl, CM—l} (72)
1

Ch=—;0<m< M=1) (73)
Am

Siendo W la matriz de la DFT, MxM, obtenida por FFT; y A'* una matriz diagonal,
MxM, cuyos elementos de la diagonal principal se obtienen mediante la inversa de la
DFT de M puntos del canal estimado anteriormente H.
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Por ultimo, los datos que se obtienen a la salida del igualador 7,,,[n], habiendo
compensado el efecto del canal y el ruido afiadido por éste, se demodulan en el banco
de filtros del receptor para obtener los datos emitidos tx[n] previamente en el
transmisor.

5.2 Arquitecturas eficientes para la correlacion
cruzada

Con los resultados obtenidos previamente se puede concluir que el uso del CP
no influye en el sistema, en cuanto a sincronizacién entre emisor y receptor se refiere,
consiguiendo valores muy similares de RMSE y CDF para ambos modelos de canal
empleados. Sin embargo, la eliminaciéon del CP supone una pérdida importante de
prestaciones a la hora de estimar e igualar el canal.

Con futuras vistas a una posible implementacidn del bloque de sincronismo se
buscan alternativas que no conlleven mucha complejidad de diseifo de una arquitectura
en FPGA, y con las que se obtenga un comportamiento éptimo para realizar la
sincronizacion. El principal problema del bloque de sincronismo es realizar la correlacion
en tiempo real de la sefial recibida con la copia de los simbolos piloto del receptor. De
esta forma nace la idea del correlador por desplazamiento de ventana, cuyo objetivo es
realizar correlaciones de una longitud inferior para obtener sucesivos resultados hasta
alcanzar el valor maximo de la funcién de correlacion.

Se contemplan dos tipos diferentes de correladores de ventana para el disefio
del sistema en el que se transmite con CP:

e El primero elimina el CP antes de obtener el resultado de la correlacién,
reduciendo la longitud de salida (Correlador de ventana A).

e El segundo correla directamente los paquetes recibidos sin eliminar la
parte correspondiente al CP (Correlador de ventana B).

La Figura 5.5 muestra el comportamiento del correlador de ventana A utilizado.
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Figura 5.5. Diagrama de funcionamiento del correlador de ventana A.

El objetivo de esta arquitectura es obtener correlaciones con una longitud de
ventana de 2:(M+Lcp) muestras, donde M es el numero de subportadoras de la
modulacion y Lcp es la longitud del prefijo ciclico. Partiendo de la sefial recibida,
distorsionada por el canal PLC y contaminada con ruido, ésta se divide en tramas de una
longitud igual a 2:(M+Lcp) muestras. Posteriormente se elimina la parte correspondiente
al CP, haciendo que la nueva trama tenga una longitud de 2:-M muestras, conteniendo
parte de los CP y de los paquetes que se emplean para sincronizar. La copia de las
secuencias que se tiene en el receptor tiene también una longitud de 2-M muestras, por
lo que al realizar la correlacidn con la trama sin CP, ésta tendra una longitud de 4-M
muestras.

Asumiendo que M=512 subportadoras y Lcp=384 muestras, se divide la sefial
recibida para que cada ventana tenga una longitud de 1792 muestras. Al eliminar la
parte de CP la longitud se ve reducida a 1024 muestras, igual que la longitud de las
secuencias empleadas para sincronizar. Para conseguir la correlacion completa en el
dominio de la frecuencia es necesario computar una FFT de 2048 puntos, como se
explicd en apartados anteriores. La Figura 5.6 muestra el resultado de correlacion
obtenido siguiendo la arquitectura descrita anteriormente.
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Correlacion Cruzada con FFT de 2048 puntos
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Figura 5.6. Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando una
FFT de 2048 puntos para el correlador de ventana A.

En la Figura 5.6 cada linea de color rojo indica cada una de las ventanas en las
que se ha dividido la sefial recibida, que se corresponden con el niumero total de
correlaciones que han sido necesarias para procesar una trama completa. En este caso
el retardo que se obtiene es igual a 10 muestras, obteniéndose de la resta de la posicién
del pico maximo de correlacion menos 2-M (1034-1024=10), diferenciando el pico
maximo de correlacion frente al resto de correlaciones en las ventanas adyacentes.

Continuando en esta linea, en vez de emplear una FFT de 2048 puntos para
obtener la correlacién de la longitud adecuada, se emplea una FFT de 1024 puntos y se
realiza la misma simulacidn, consiguiendo la Figura 5.7.

Correlacion Cruzada con FFT de 1024 puntos
[
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Figura 5.7. Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando una
FFT de 1024 puntos para el correlador de ventana A.

Igual que antes, la Figura 5.7 limita con lineas de color rojo cada una de las
correlaciones necesarias para procesar una trama completa de emisién, comprobando
que se realizan exactamente el mismo numero de correlaciones que en caso de usar una
FFT de 2048 puntos. En este caso el pico maximo de correlacién que se obtiene se
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corresponde directamente con el retardo del canal estimado anteriormente. Nétese que
al emplear una FFT de 1024 puntos se mejora el nUmero de recursos requeridos en la
arquitectura, al realizarse un menor nimero de operaciones.

Por otro lado, el diagrama de funcionamiento del correlador de ventana B
propuesto se muestra en la Figura 5.8.

) 2048 ‘
P | Delay | CPls,(@) 54(2) CP(s,(2) 5,(2) CP(s,(2)) 5,2 @) | S@
] | Delay | CP(s,(2)) 5(2) CP(5,(2)) 5,(2)

Correlacion
din] | cp(s,(2)) S(2) CP(5,(2)) 5,(2) ceros

Figura 5.8. Diagrama de funcionamiento del correlador de ventana B.

La principal diferencia de la nueva arquitectura de correlacién de ventana
propuesto es el tamafio fijo de la ventana independientemente del resto de variables
del sistema, ademas de que no es necesario eliminar el CP para realizar la correlacion.
Al utilizar un tamaiio fijo de ventana y no ser necesario eliminar la parte proporcional al
CP, como se hacia en la anterior arquitectura, simplemente es necesario ir almacenando
muestras en una memoria en el receptor para su posterior procesamiento.

En este caso se utiliza una longitud fija de 2048 muestras de la sefial recibida que
se correla directamente con la copia del receptor. En este sentido, la copia del receptor
debe variar su contenido, ya que es necesario que tenga la misma longitud que el
tamafio de ventana. Ademas, en este caso no se elimina el CP, por lo que es necesario
afadirselo para obtener una correlacion precisa, rellenando con ceros la parte final
hasta alcanzar la longitud de 2048 muestras, como se muestra en la Figura 5.8.

Aumentando la longitud de las tramas empleadas para sincronizar, también es
necesario que la FFT utilizada cambie a 4096 puntos, aumentando considerablemente
el numero de recursos requeridos en la correspondiente arquitectura. La Figura 5.9
muestra el resultado de la correlacién cruzada obtenido para este tipo de correlador.
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Figura 5.9. Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando una
FFT de 4096 puntos para el correlador de ventana B.

Igual que para el correlador de ventana A, se reduce el nimero de puntos de la

FFT a la mitad para ahorrar recursos y comprobar el resultado obtenido, como se aprecia
la Figura 5.10.
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Figura 5.10. Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando una
FFT de 2048 puntos para el correlador de ventana B.

Para ambas FFT se obtiene un retardo estimado de canal PLC de 10 muestras,
empleando el mismo nimero de correlaciones. Sin embargo, en lo relativo al nimero

de recursos requeridos en una futura implementacién, el correlador de ventana B
presenta un nimero de puntos en la FFT reducido.

Ahora, se estudia como cambiaria este tipo de correlador de ventana propuesto
con vistas a una futura implementacién sin el uso del CP. En caso de no usar CP el
diagrama de ambos correladores de ventana presentados cambia considerablemente,
llegando a ser idéntico para los dos como se muestra en la Figura 5.11.
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Figura 5.11. Diagrama de funcionamiento del correlador de ventana para el diseiio en que no
se emplea CP para la trasmision.

Al no existir CP el tamafio de la ventana cambia hasta adaptarse a la longitud
minima requerida, siendo en este caso 2:M. Eligiendo una FFT reducida de 1024 puntos
se obtiene la correlacion mostrada en la Figura 5.12.
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Figura 5.12. Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando una
FFT de 1024 puntos para ambos correladores de ventana en la transmision sin el uso de CP.

De esta forma, en el caso de no usar CP en la transmisidn, las dos arquitecturas
para la correlacién de ventana presentadas anteriormente disponen esquemas
idénticos. Ademas, se consigue realizar la correlacién con un tamafio minimo de FFT de
1024 puntos, siendo éste el mismo obtenido para el mejor caso empleando. De esta
forma, con el uso del correlador de ventana A para la correlacién se satisfacen con
prestaciones y requisitos similares las necesidades en esquemas de transmision que
empleen o no CP.

En la Tabla 5.1 se observa que los valores de SMR aumentan al disminuir el
numero de puntos de la FFT y al eliminar el CP. Esto implica que los valores de los I6bulos
laterales en la correlacidon son mads elevados, pero se trata de una pequefa desventaja
frente a la importancia de poder disminuir el nimero de recursos a la hora de abordar
una implementacidn en tiempo real de las arquitecturas.
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Tabla 5.1. Valores SMR obtenidos para cada correlacion cruzada de la trama recibida con los
simbolos piloto para los correladores de ventana presentados para diferente tamaio de

puntos de la FFT.

SMR
Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto
empleando una FFT de 2048 puntos para el correlador de ventana A 0.095
Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto
empleando una FFT de 1024 puntos para el correlador de ventana A 0.099
Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto
empleando una FFT de 4096 puntos para el correlador de ventana B 0.120
Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando 0.130

una FFT de 2048 puntos para el correlador de ventana B

Correlacion cruzada de la trama recibida con los simbolos piloto empleando

una FFT de 1024 puntos para ambos correladores de ventana en la 0.217
transmision sin el uso de CP

5.3 Arquitectura eficiente para la implementacion de
la etapa de sincronismo

Algunos trabajos previos ya han tratado la implementacién del emisor y receptor
Wavelet-OFDM [Poude 14], incluso describiendo en detalle la arquitectura eficiente
propuesta para los bancos de filtros. Por ello, esta seccidn se centra en la definicién y
disefio de una arquitectura eficiente para la implementacién del algoritmo de
sincronismo propuesto. Ademds, es importante sefalar que la propuesta se ha
desarrollado en un FPGA Xilinx XC7K325T, cuya arquitectura interna y disponibilidad de
recursos determinan ciertas decisiones de disefio, especialmente aquellas relacionadas
con la representacién de punto fijo de las sefiales implicadas. Esta representacién de
punto fijo ha sido definida a continuacién por un formato Q (a ,B), donde a es el nUmero
global de bits y B es el numero de bits fraccionarios.

La Figura 5.13 muestra el diagrama de bloques de la propuesta de sincronizacién,
de acuerdo con la descripcidén del algoritmo realizada anteriormente. Este diagrama
puede dividirse en cuatro modulos principales: un correlador, un modulo para elevar al
cuadrado, un detector de maximos, y un mddulo de ventana y umbral. La entrada global
para la arquitectura de sincronizacidén son las muestras 2-M de la sefial r[n], obtenidas
después de descartar el prefijo ciclico CP, mientras que la salida final es el retardo de
sincronizacion estimado. Obsérvese que la entrada en el correlador ha sido paralelizada
en series de 16 muestras. Este grado de paralelismo se ha fijado para no aumentar
significativamente el consumo de recursos (especialmente los multiplicadores) v,
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aunque impligue una mayor latencia en la operacién del sistema global, todavia es
posible lograr un funcionamiento en tiempo real.

r[16-n] x[16:n] x[16-n] » y[16-n] y[16-n] >
T[16:n+1], x[16:n+1] x[16-n+1] y[16-n+1] y[16:n+1]
» »
Méximo
' : x[n] : Modulo [n] . Detector >
r[n] Posicién
Correlador . : elevar al . de »
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M
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Figura 5.13. Diagrama de bloques general de la arquitectura propuesta para la
implementacion del algoritmo de sincronismo.

El problema critico sobre el disefio es lograr un funcionamiento en tiempo real
sin descartar datos en la recepcidén, por lo que el sistema debe estimar el retardo de
sincronismo lo mas rdpido posible. Teniendo esto en cuenta, el cuello de botella mas
importante es el mddulo de correlacion, donde se requiere un mayor nimero de ciclos
de reloj para calcular la correspondiente sefial de correlaciéon x[n]. El enfoque basado en
el cdlculo de la funcidn de correlacién x[n] mediante ventanas deslizantes sobre los
datos de entrada r[n] ha sido descartado [Berg 14a], ya que la carga computacional se
vuelve inviable para una implementaciéon en tiempo real. Por contra, se ha considerado
aqui un enfoque basado en ventanas no superpuestas sobre los datos de entrada r[n].
En este momento, es importante recordar la importancia del prefijo ciclico para realizar
este tipo de correlacién, para no descartar una parte de la informacién y degradar el
valor maximo de correlacién x[n], por lo que sdélo un blogue de 2:-M muestras, es decir,
dos simbolos de la seiial r[n], se procesa para estimar la sincronizacién de simbolos.

El mddulo de correlacién entre la seiial r[n] y el preambulo transmitido d[n]
emplea los mddulos FFT e IFFT, que requieren en la implementacion la mayoria de los
multiplicadores disponibles en el FPGA. El médulo de correlacién propuesto se basa en
la adquisicion continua en el receptor de la sefial rc[n] y el almacenamiento en un bufer
de entrada con una longitud de 2:(M + Lcp), donde M es la longitud de cada paquete y
Lep la longitud del CP (véase la Figura 5.14). Posteriormente, es posible descartar el
prefijo ciclico y obtener la entrada del médulo de correlacién r[n] con longitud 2-M
muestras. Obsérvese que el preambulo d[n] transmitido consiste en un par de
secuencias complementarias multinivel, cada una asignada en un paquete diferente.
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Figura 5.14. Esquema del proceso de eliminacion del CP, y la correspondiente entrada de la
senal r[n] al médulo de correlacion.

Después de eliminar el CP, la sefial r[n] obtenida debe correlarse con el
preambulo d[n]. Se asume un predmbulo constante, y sélo cambia si se transmite una
secuencia diferente. Esta correlacion puede expresarse en el dominio de la frecuencia
como (74):

x[n] = IDFT{DFT{r[n]} - DFT{d[n]}} (74)

Donde x[n] es la salida de correlacién; DTF e IDFT identifican la Transformada de
Fourier Discreta directa e inversa, respectivamente; r[n] es la sefal de entrada después
de la eliminacién del CP; y d[n] es el predmbulo transmitido, ambos con una longitud de
2-M.

El hecho de implementar tanto la DFT como la IDFT aumenta significativamente
el consumo de multiplicadores en el disefio. Teniendo en cuenta las propiedades DFT,
se puede concluir que no es necesario implementar una IDFT, ya que es posible reutilizar
la DFT para obtener la correlaciéon en el dominio del tiempo. De esta forma,
simplificando (75):

X[k] = DFT{r[n]}- DFT{d[n]} = R[k] - D[k] (75)

Dado que la IDFT es similar a la DFT, con diferente signo en el factor exponencial
y la constante de escala diferente, el proceso de correlacién puede ser reescrito como
(76):

x[n] = IDFT{X[k]} = % (DFT{X[k]*'D* (76)

Donde N es la longitud de la sefial a correlacionar; y X[k]* es el complejo
conjugado de X[k]. Si se supone que las sefiales r[n] y d[n] son valores reales, es posible
descartar la parte imaginaria en la salida de correlacién x[n], entonces:
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x[n] = 3+ (FT{X[k])" = 3+ (DFT{X"[K]}) 77)
Teniendo en cuenta (75), se puede obtener (78):
x[n] = DFT {% (R[K] - D[k])*} (78)

La Figura 5.15 muestra el diagrama de bloques propuesto para la
implementacion del médulo de correlacion, de acuerdo con las optimizaciones descritas
anteriormente. Se puede observar cémo la DFT de 1024 puntos se reutiliza para calcular
la correlacion en el dominio del tiempo.

Multiplicador complejo

Re{R[K]}
. ™ Re{D[K]} Re(X[k]}
Im{R[k]} *
& Im{DIKT} oy !

Im{R[k]} 1024
2 | DFT |4 RelDIK) m(x(K])
1024 Im{D{K)
rIn] Puntos
[ —— x[n]

L~ s

Re{D[16 - k]}
Im{D[16 - k
Memoria DIk]
ROM del
preambulo

Figura 5.15. Diagrama de bloques de la arquitectura propuesta para la implementacion del
mddulo de correlacion.

En la primera etapa, el sistema realiza la DFT para la sefial de entrada r[n] con
una longitud de 2-M muestras. El bloque DFT tiene 32 entradas paralelas, la mitad para
la parte real de las muestras de entrada y la otra mitad para la parte imaginaria. Puesto
que la seiial recibida r[n] es real, las entradas imaginarias son nulas en esta primera
etapa. No sélo los datos de entrada, sino también las salidas se representan en punto
fijo, con un formato Q(18.8).

En la segunda etapa se lleva a cabo la multiplicacion compleja entre los datos de
salida de la DFT de la sefial de entrada r[n] y los datos d[n] de salida de la DFT del
preambulo. Como se ha mencionado anteriormente, dado que el predmbulo es
constante, su DFT puede calcularse previamente y almacenarse en la correspondiente
memoria ROM de Preambulo mostrada en la Figura 5.13. Las celdas de multiplicacién
disponibles (DSP48E1), tienen un tamano de 25x18 bits, por lo que, con el fin de utilizar
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todo el ancho de datos disponibles, los datos DFT almacenados para el preambulo d[n]
tienen un formato Q(25.15). La salida de los multiplicadores se divide por un factor de
escala 1/N y se trunca al formato DFT Q(18.8). Por ultimo, en la Ultima etapa, el bloque
DFT esta implicado de nuevo para calcular la correlacién en el dominio del tiempo,
proporcionando también la sefial de salida x[n] en el formato Q(18.8).

El bloque de memoria de correlacion en la Figura 5.13 se ha incluido para
almacenar la correlaciéon resultante x[n], por lo que puede ser utilizado mas adelante en
la estimacién de canal y el calculo de los coeficientes del igualador, en el caso de que se
decidiese emplear la técnica de estimacién de canal que emplea la correlacién como
canal estimado. Cuando el médulo de correlacion comienza a proporcionar datos de
salida x[n] vélidos después de una latencia inicial, es capaz de generar 16 muestras de
18 bits cada ciclo de reloj hasta la longitud final de 1024 muestras. El médulo de elevar
al cuadrado consta de 16 multiplicadores que calculan en paralelo el valor al cuadrado
de la sefial x[n] en un formato Q(36.16). Esta sefial y[n] elevada al cuadrado se trunca a
los 18 bits mas significativos, Q(18.0), ya que cuanto mas alto es el maximo de
correlacién, mas facil es su deteccién. La sefal y[n] de correlaciéon al cuadrado también
es almacenada en un bloque de memoria para usarse en el médulo de ventana y umbral,
mientras que los valores de y[n] también son procesados por el detector de maximos
para determinar la posicién exacta del mdximo de correlacidn. Tanto la correlacién
como los bloques de memoria de la sefial y[n] al cuadrado tienen un tamafio de 64x288
bits, correspondiente a un conjunto de 16 muestras con 18 bits cada una. Esto hace
posible leer/escribir un conjunto completo de 16 muestras en un Unico acceso a la
memoria.

La deteccion del valor maximo de correlaciéon consiste en una comparacion
sucesiva para determinar el valor maximo entre cada conjunto de 16 muestras y[n]
procedentes del mdédulo que eleva al cuadrado. En cada ciclo de reloj, un nuevo conjunto
de 16 muestras y[n] se inserta, y, al comparar en pares en cada ciclo de reloj, el maximo
local se obtiene después de cuatro ciclos de reloj. Un ultimo ciclo de reloj se dedica a
determinar el maximo global para la longitud global de 1024 muestras, comparando los
valores maximos locales de cada conjunto de 16 muestras. La Figura 5.16 muestra el
esquema para la implementacion de este detector de maximos. Dado que la longitud de
correlacién es de 1024 muestras y se insertan 16 nuevas muestras cada ciclo de reloj, se
requieren 64 ciclos de reloj mas una latencia de 5 ciclos para obtener el valor de
correlacién maximo y determinar su posicién en el bloque de la memoria de la seiial al
cuadrado y[n].
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Figura 5.16. Arquitectura propuesta para la implementacion del médulo de obtencion del
mdximo de correlacion.

Finalmente, el mddulo ventana y umbral se encarga de buscar la primera
muestra y[n] sobre un determinado umbral antes del valor maximo detectado, ya que
la muestra y[n] se considera como el inicio del canal PLC. La ventana se implementa
leyendo el bloque de memoria de la sefial y[n] en la posicion en la que se almacena el
pico de correlacidon detectado. Puesto que cada acceso de memoria proporciona 16
muestras de y[n] y se realizan tres accesos de lectura, la longitud de la ventana final varia
de 32 a 47 muestras, dependiendo de la posicidn exacta del valor maximo detectado en
el conjunto de 16 muestras de y[n].

El inicio del canal PLC se busca en esta ventana, y se define por el primer valor
sobre un determinado umbral. Este umbral se fija experimentalmente al 25% del valor
maximo cuadratico de y[n] detectado, y se debe actualizar para cada condicién de canal
PLC para estimar efectivamente la primera trayectoria de llegada. La Figura 5.17 muestra
el diagrama de bloques del médulo de ventana y umbral, donde las sefiales de entrada
son el valor maximo cuadrado y[n] detectado, y su posicién correspondiente en el
blogue de memoria cuadrada. Este mddulo proporciona la estimacién del tiempo de
simbolo.
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Figura 5.17. Diagrama de bloques de la arquitectura propuesta para la implementacion del
moadulo de enventanado y umbralizacion.

El algoritmo de sincronismo propuesto anteriormente se ha implementado en
una plataforma KC705 [Xilin 15a] por Xilinx Inc., que se basa en un dispositivo Kyntex
XC7K325T FPGA [Xilin 15b]. En cuanto al consumo de recursos, la Tabla 5.2 muestra las
cifras de los principales elementos légicos disponibles en el dispositivo. En términos
generales, se puede observar el porcentaje de utilizacidn reducido. Ademas, la Tabla 5.3
detalla este consumo de recursos para cada médulo involucrado en el disefno propuesto.
En este caso, la mayor parte de los recursos necesarios estan dedicados al médulo de
correlacién, donde es necesario implementar un bloque FFT encargado también de
paralelizar los datos de entrada. Esto minimiza los ciclos de latencia requeridos para
obtener cada muestra de salida.

Tabla 5.2. Consumo de recursos del algoritmo de sincronismo propuesto tras su
implementacion en una FPGA XC7K325T.

N° de recursos Porcentaje de uso
Flip-flops 27046 6%
RAMB 68 7%
LUTs 21207 10%
DSP48E1 236 28%

Tabla 5.3. Consumo de recursos detallado del algoritmo de sincronismo en la FPGA

XC7K325T.
Flip-flops RAMB LUTs DSP48E1
Disefio global 27046 68 21207 236
Médulo correlador 26388 (97.57%) 64 (94.12%) 20587 (97.08%) 220 (93.22%)
Mddulo al cuadrado 12 (0.04%) 0 (0.00%) 10 (0.05%) 16 (6.78%)

142



Definicion de Arquitecturas Eficientes y Pruebas Experimentales

Modulo deteccion 325 (1.20%) 0 (0.00%) 343 (1.62%) 0 (0.00%)
maximo

Médulo umbralizador 14 (0.05%) 0 (0.00%) 177 (0.65%) 0 (0.00%)

El disefio propuesto funciona a una frecuencia de reloj de fcik=50MHz, lo que
requiere 1024 datos de entrada cada 64 ciclos de reloj (16 muestras de 18 bits cada ciclo
de reloj), con una latencia de 580 ciclos. En este caso, se supone que la frecuencia de
muestreo en el receptor es fs=50Msps para llenar un buffer con una longitud 2-(M+Lcp),
para M=512 subcanales y longitud de prefijo ciclico Lcp=384. De manera paralela, se
estima el retardo de sincronismo para el buffer previo, proporcionando una estimacion
final después de una latencia de 580 ciclos para una frecuencia de reloj de fcik=50MHz.
Esto implica un intervalo suficientemente largo para sincronizar el receptor y no
descartar muestras de entrada en la recepcién. Dado que la latencia puede seguir
aumentando sin ningln inconveniente para la operacién del sistema, el consumo de
recursos en el médulo de correlacidon podria minimizarse paralelizando aun mas la
entrada de datos.

Otro aspecto que se ha analizado es el error de cuantificacion debido a la
representacion de punto fijo utilizada en disefios basados en FPGA. Este estudio se ha
centrado en los dos mdédulos donde se realiza el calculo mas intensivo: la correlacién y
los modulos de cuadratura. Obsérvese que el médulo de deteccidon de maximos y el
moédulo de umbral implican comparaciones y asignaciones, pero no operaciones
aritméticas en las que los errores de cuantificacién puedan influir en ellos. La Tabla 5.4
muestra el error relativo maximo y el error relativo promedio para la sefial de entrada
r[n], para la salida de correlacién x[n], y para la sefial elevada al cuadrado y[n], obtenida
tras realizar 1000 simulaciones con diferentes modelos de canales segun [Galli 08]
[Tonel 12], para un SNR=10dB. Debido al hecho de que todos los bits fraccionarios son
descartados en la salida y[n] del médulo de cuadratura, los errores de cuantificacion son
mas relevantes. Sin embargo, esta sefial y[n] sdlo se utiliza para detectar valores
maximos en la correlacion, por lo que el rendimiento global del sistema no se degrada
por esta decision.

Tabla 5.4. Error de cuantificacion relativo de las sefiales principales del disefio propuesto.

Error absoluto maximo Error absoluto medio
Entrada r[n], Q(18.8) 0.055% 0.052%
Salida del correlador x[n] ,Q(18.8) 0.132% 0.117%
Salida al cuadrado y[n] (Q18.0) 7.89% 4.72%

La Figura 5.18 representa el error cuadratico medio (RMSE) para la estimacion
del retardo de sincronismo con respecto al nivel de SNR, teniendo en cuenta tanto los
modelos de canal A como B. Se puede observar que la diferencia entre el algoritmo de
coma flotante y la version de coma fija implementada en el dispositivo FPGA es
insignificante. Ademas, se puede verificar cdmo el RMSE para el modelo A es mayor que
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el del modelo B, debido a la complejidad de este tipo de canal PLC. Con el fin de
comparar la propuesta con otros enfoques, la Figura 5.18 también muestra el RMSE
obtenido para el método de auto-correlaciéon [Minn 03]. Obsérvese que sus valores
RMSE son superiores a los alcanzados por el algoritmo propuesto para ambos modelos
de canal Ay B, por lo que el algoritmo de sincronismo propuesto mejora el rendimiento
proporcionado por los métodos de auto-correlacion. Para cada configuracion, el valor
RMSE presenta una fluctuacidn por debajo de una muestra, lo que se debe a la
estimacion estadistica realizada (1000 simulaciones para cada valor SNR). Las figuras se
han obtenido por medio de secuencias complementarias multinivel con una longitud
L=360 bits.
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Figura 5.18. RMSE en la estimacion de retardo de sincronismo para ambos canales, para una
representacion de coma flotante y fija del algoritmo propuesto, asi como para métodos de
auto-correlacion.

Por otro lado, la Figura 5.19 muestra la funcion de distribucion acumulativa (CDF)
del error absoluto en la estimacion del retardo de sincronismo para diferentes valores
SNR y usando secuencias complementarias multinivel. Obsérvese que el error absoluto
se considera como la diferencia absoluta en muestras entre el retardo estimado de
sincronismo y el retardo real. La CDF se traza para ambos modelos de canal Ay B, y no
sélo para el algoritmo propuesto basado en la correlacion cruzada, sino también para el
enfoque de auto-correlacion. Ademas, el algoritmo de sincronismo propuesto basado
en la correlacién cruzada se evalla en sus correspondientes representaciones en coma
flotante y en coma fija.
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Figura 5.19. Funcion de distribucion acumulativa (CDF) del error absoluto en la estimacion
del retardo de sincronismo con diferentes valores de SNR, (a) 15 dB, (b) 10 dB, (c) 5 dB, (d) 0
dB, para ambos modelos A y B, para el método de auto-correlacién y para las versiones en
coma flotante y fija del algoritmo propuesto.

En términos generales, el algoritmo propuesto alcanza un mejor rendimiento
gue el de auto-correlacion, especialmente para el modelo de canal A mas complejo,
independientemente del valor de SNR. En el caso del modelo de canal B mas simple, el
enfoque de auto-correlacidn puede proporcionar una tasa mas alta de estimacion ideal
del retardo de sincronismo, pero, en caso de no lograr una estimacién perfecta, los
errores en la estimacién de retardo son mayores que el algoritmo de correlacidn cruzada
propuesto. Ademas, la arquitectura basada en FPGA propuesta para la implementacién
en coma fija proporciona diferencias despreciables frente a la coma flotante (observe
en la Figura 5.19 que ambos trazados casi se superponen). Teniendo en cuenta los
valores de SNR analizados, se puede observar la inmunidad al ruido de la propuesta, ya
gue el rendimiento no se degrada a medida que aumenta el nivel de ruido.
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5.4 Arquitectura eficiente para la implementacion de
la estimacion e igualacion de canal

La Figura 5.20 muestra el diagrama de bloques propuesto para todo el sistema
de comunicacién basado en FBMC para PLC, que incluye un transmisor y un modelo de
canal, asi como una etapa de sincronismo y estimacidn e igualacion de canal en el
receptor FBMC.
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Figura 5.20. Diagrama de bloques del sistema FBMC propuesto para comunicaciones PLC.

Después de haber presentado las diferentes posibilidades a utilizar como
estimadores e igualador de canal, se presenta a continuacion el disefio de una
arquitectura eficiente para la implementacion del estimador de canal propuesto, siendo
capaz de eliminar gran parte del ruido afiadido en el canal a la hora de estimar el canal
y siendo el que presenta mejores resultados. Al mismo tiempo se aborda el igualador en
frecuencia propuesto frente al igualador ASCET en dominio temporal, siendo en gran
parte mas sencillo de implementar a la vez que se consiguen mejores resultados. El
sistema se implementa para el uso de CP, habiéndose observado que emplear el CP
permite obtener una SNR entrada-salida que duplica a la obtenida sin uso de CP.

Algunos trabajos previos ya abordaron la implementacion de modulaciones de
portadoras multiples de banco de filtros (FBMC), asi como las técnicas de sincronismo
para estos enfoques [Berg 14a]. No obstante, hasta donde se conoce, la arquitectura
hardware para la estimacion e igualacion del canal en PLC utilizando FBMC no ha sido
ampliamente estudiada en la literatura. El problema mas relevante sobre la arquitectura
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disefiada es la gran cantidad de recursos necesarios, principalmente provenientes de las
diferentes Transformadas de Fourier. Otro inconveniente son las limitaciones en tiempo
real del disefio, ya que no es posible la pérdida de ningln dato en la trama transmitida.

En un sistema sincronizado, los datos se adquieren continuamente y se
almacenan en una memoria con un tamano de muestras M+Lcp, donde M es la longitud
del paquete y Lcp es la longitud del prefijo ciclico (CP). En la entrada de cada mdédulo, el
CP debe descartarse, por lo que sdlo se procesaran realmente M muestras de entrada.
Después de eliminar el CP, las siguientes etapas consisten en realizar la estimacién del
canal, transferir una copia de los simbolos piloto transmitidos a una memoria ROM, y
obtener el canal H estimado, que se almacena en un bloque de memoria. En segundo
lugar, con un modelo de canal H estimado que ya estd disponible en la memoria, el
sistema comienza a recibir los paquetes de datos a igualar, compensando asi el efecto
del canal y el ruido de la transmision.

La arquitectura propuesta para el estimador de canal se describe en la Figura
5.21, basada en un estimador de canal LS, que divide la FFT de los simbolos piloto
recibidos {5, [n], 75, [n]} por los simbolos piloto originales {s,[n], s3[n]} para obtener un
modelo de canal H estimado. Suponiendo que los pilotos transmitidos {s,[n], s3[n]} ya
se conocen, tanto la FFT como la division se calculan offline, simplificando asi la
arquitectura.

En la Figura 5.21, la sefial 7y, [n] corresponde al primer simbolo piloto recibido
s2[n)]. El primer canal estimado ﬁsO se obtiene de la multiplicacion de R, [k] por el
inverso del primer piloto transmitido Sz[k] almacenado en una ROM, es decir, 1/S2[k],
ambos en el dominio de frecuencia. El canal estimado resultante ﬁsO se almacena en
una memoria para su uso posterior. El segundo simbolo piloto recibido 7, [n]
proporciona el segundo canal estimado ﬁsl, después de un procesamiento equivalente.
Ambos canales estimados ﬁsO y ﬁsl se promedian para obtener ﬁavg, por lo que se

puede rechazar el ruido.

Para lograr una operacion en tiempo real, el disefio se ha paralelizado. Para ello,
el ratio de paralelismo R, es determinado por el nUmero de muestras que la arquitectura
procesa simultdaneamente, y esta estrechamente relacionado con el nimero de
datapaths existentes. Cuanto mayor sea el ratio de paralelismo, mayor sera el
rendimiento, aunque se requieren mas recursos. Para establecer el ratio de paralelismo
mas adecuado, vale la pena sefialar que se desea una cantidad reducida de recursos,
mientras que el rendimiento debe ser lo suficientemente alto para cumplir con los
requisitos de una implementacién en tiempo real. Como relacion de compromiso, el
ratio de paralelismo se ha establecido en Ry,=16, lo que implica que cada ciclo de reloj se
procesa un conjunto de 16 muestras de 18 bits. Este enfoque aumenta
considerablemente los recursos requeridos para el disefio final, pero reduce el tiempo
de procesamiento en la salida. Otro aspecto a considerar es la precisién de los datos. El
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ancho de datos se ha fijado en los valores maximos permitidos por las celdas
multiplicadoras DSP48E1 disponibles en los dispositivos de la familia Xilinx 7, para usar
solo un DSP48E1 por operacion: los simbolos piloto sz[n] y s3[n] tienen 25 bits mientras
que las sefiales recibidas i, [n] y 75, [n] tienen 18 bits. Téngase en cuenta que es posible
ampliar estos anchos de datos mediante la participacién de mds de un DSP48E1 por
operacion. Esta opcidén se ha estudiado y descartado ya que la mejora fue insignificante
en comparacién con el aumento en el consumo de recursos.
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Figura 5.21. Arquitectura propuesta para la implementacion del estimador de canal.

La sefial H,,z esta umbralizada de acuerdo con (79) para tener en cuenta las
bandas de frecuencia afectadas por el ruido del canal, y el modelo de canal resultante
H se proporciona al igualador.

1

ﬁavg[k] = E(

Rylk] R [k]) -

Salk] - Sslk]

0 k<a,k>ay
H[k] = {ﬁavg[k] a, <k < ay (80)
0 |Havg[k]| > Th

Por otro lado, la arquitectura del igualador es mas compleja, ya que funciona en
el dominio de la frecuencia, mientras que su salida #;,[n] debe proporcionarse en el
dominio del tiempo (véase la Figura 4.14). Esto implica dos FFT de entrada (una para el
canal estimado H vy otra para la sefial recibida rm[n]) y una iFFT de salida. Sin embargo,
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dado que el canal H estimado ya se encuentra en el dominio de la frecuencia, su
correspondiente FFT de entrada no es necesaria.

Debido al hecho de que la implementacion de dos médulos de Transformada
Rapida de Fourier implica un importante consumo de recursos, aqui se propone un
nuevo enfoque para reutilizar la FFT de entrada, no sdélo para la seiial recibida rm[n] en
la Figura 4.14, sino también para la salida iFFT. Esta simplificacidon se describe en (81)
[Nombe 15a]:

1 —~ %
# [n] = FFT {N' (Rplk]/AK]) } (81)

Donde N es el niumero de puntos en la FFT; y el operador * es el conjugado de la
division de la sefial recibida rm[n] por el canal H estimado. El diagrama de bloques
utilizado para implementar el igualador propuesto se muestra en la Figura 5.22,

teniendo en cuenta que sdlo se utiliza un bloque de FFT de 512 puntos para reducir los
recursos requeridos.

Las entradas son la sefial en el dominio del tiempo adquirida rn[n] y el canal de
dominio estimado H en frecuencia. Inicialmente, la sefial r,[n] se convierte en el dominio
de frecuencia Rn[k] mediante una FFT, sabiendo que los paquetes entrantes para el
igualador tienen M=512 muestras. La FFT tiene 32 entradas, donde las pares
corresponden a la parte real y las impares a la parte imaginaria. Al paralelizar la FFT por
un factor de R,=16, los paquetes de datos sélo necesitan 32 ciclos de reloj para entrar
completamente en la FFT.

Divisor RA:‘(n [k]
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1
™ Re{R[16- K]} Re{R[16- K]} 7 R [K] E — T
—————»
Im{R[16 - k]) Im{R[16 - k]} .
- FFT [ .
. . Divisor
T ln . lei
,g Re{R[i6 - k + 151} 512 Re(R[16 -k + 15]) CO";'; €lo
A .
mRM6- &+ 15| PUNTOS [imiz[is- &+ 15)) 2 1 £, [n]
B Gy 32

Divisor complejo P=A/B

Re{A[k]}
Re{B[k]}
Im{A[Kk]}
Im{B[k]}

Re{H[16- k]
Im{fl[16- k]}
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Im{B|«[}
Im{A[k]}
Re(B[k]}

Figura 5.22. Arquitectura propuesta para la implementacion del igualador de canal.

149



Definicion de Arquitecturas Eficientes y Pruebas Experimentales

Después de calcular la FFT de la sefial recibida rim[n], la division compleja por el
canal estimado H se lleva a cabo, utilizando un esquema CORDIC (COordinate Rotation
Digital Computer), y las salidas R,,[k] son retroalimentados a la DFT para obtener las
sefiales finales 7,,[n] en el dominio del tiempo. Las divisiones involucradas en la salida
del moédulo de division compleja (1/16) y en la salida final (1/32) corresponden al
término 1/N en (81), donde N=16:32=512 es el numero de puntos en la FFT. Estos
factores de escala estan separados para evitar la pérdida de resolucién en el sistema.
Como el factor de divisidn es una potencia de dos, se implementa desplazando los bits
del dato.

Después de analizar las arquitecturas para el estimador de canal y el igualador
de forma independiente, vale la pena sefialar que ambos requieren una FFT de 512
puntos. Para reducir el consumo de recursos, ambas arquitecturas se pueden unificar
compartiendo el mddulo FFT y los multiplicadores complejos. La Figura 5.23 muestra
esta simplificacién, utilizando los mismos multiplicadores para los productos parciales
internos (pac, pdc, pcc, pdd, pbc, pad) compartidos en ambas operaciones complejas.

Divisor complejo

Multiplicador complejo
Re{C1[k]
f-:{{gﬂﬂ} Re{X[k]} Re{X[k]}
Im{C2[k]}
Im{C1[k]} -
Re{C2[k]
Re{C1[k] k) ﬁz{fg{:}} i pac mix[K]}
Im{c2(k] Im{c1[k]} .
Im{C2[k]) e
Divisor complejo Re{C2[k] pec
Re{C2[k]
Re{C1[k]} L Inf{(.‘z[k]} dd —
Re{C2[k] P
Im{C1[k]} Im{c2[k]
Im{c2[k]
Re{X[k Im{C1[k]} b . .
eeleolil e{X[k]} Re{fz[kjm Multiplicador complejo
Re{C1[k]}
Re{C2[k] pad k
mic2lk) |m{cz[k]:>(§—> SZ.C: Re{X[k]}
Im{c2[k]
Im{X[k]} >
Im{C1[k]} phc Im{X[k]}
Re{C2[k) 4
Rel{C1[k]} pa
Im{cz[k]

Figura 5.23. Arquitectura unificada propuesta para los multiplicadores complejos tanto en el
estimador de canal como en el igualador.

Si los médulos descritos en la Figura 5.23 se implementan independientemente,
se requieren 10 multiplicadores. Sin embargo, el disefio propuesto aqui computa los
productos intermedios de una manera general, por lo que se pueden combinar mas
adelante, obteniendo asi una reduccién de 4 multiplicadores para la operacién
compleja. Esta reduccidon aun se vuelve mas significativa cuando se considera una
relacién de paralelismo de R,=16 en el disefio, ya que el nUmero final de multiplicadores
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se reduce 64 veces. La Figura 5.24 muestra el diagrama de bloques final con ambos
modulos unificados, asi como el uso de solo una FFT.

\ ~
Ry [k
L Re{R[16 - k]} Re{R[16- k]} Divisor complejo y m [kl 1 J

Im{R[16 - k]} Im{R[16 - k]} multiplicad;)r complejo 16

- FFT [ -

: Aq [K] RAM
Re(R[16- k + 15]} 512 Re{R[16 - k + 15} Divisor ct;mplejo » So (buffer)
tn(n] m Puntos |mizpis -k + 151, multiplicador complejo Hg,[K]
B 16
|1/Si (k] Hg_ [K]
L
A N 1 L S
 — Y a—
32 'y
1/2
Re{1/5,[16 - k]}

1s. Im{1/5,[16 - kl} l Hapglk]

o rav | Al |
Im{1/5,[16 - k + 15]} ﬁﬁ Hest | Umbralizador T,
Re{1/55[16 - k]}

1/s.
Memoria

ROM Im{1/55[16 - k + 15]}

Figura 5.24. Arquitectura final para la simplificacién unificando tanto el estimador de canal
como el igualador.

Las arquitecturas para la estimacién e igualacion de canales descritas
anteriormente se han implementado en una tarjeta de evaluacion KC705, basada en un
FPGA Kyntex XC7K325T de Xilinx, Inc. Con respecto al consumo de recursos, la Tabla 5.5
muestra los elementos requeridos y la tasa de utilizacién correspondiente para el disefio
propuesto. El consumo de ciertos recursos es alto debido a los requisitos en tiempo real.
Sin embargo, es importante considerar la reduccidén de recursos lograda, especialmente
en el numero final de multiplicadores. El disefio propuesto inicialmente tenia un total
de 440 multiplicadores, mas del 50% de los multiplicadores disponibles en el dispositivo
Xilinx XC7K325T. El nuevo disefio requiere sélo 236 multiplicadores, logrando casi un
50% de mejora con respecto a la version original.

Tabla 5.5. Consumo de recursos y porcentaje de utilizacion para el sistema propuesto
implementado en una FPGA kyntex XC7K325T.

Recursos Flip-Flops LUTs BRAMS DSP48E1
Sistema total 54299 (13.3%) 44103 (19.1%) 72 (8.1%) 236 (28.1%)
Estimador 18778 (4.6%) 14213 (7%) 56 (6.3%) 204 (24.3%)

Igualador 49694 (12.2%) 38310 (18.8%) 64 (7.2%) 236 (28.1%)
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Ademas, la Tabla 5.6 detalla el rendimiento y el consumo de recursos del médulo
FFT para diferentes valores del ratio de paralelismo R, para mostrar la influencia de este
parametro en el rendimiento final de la arquitectura. En aras de la claridad, el andlisis
se ha centrado sélo en el bloque FFT, ya que éste es el mas exigente.

Tabla 5.6. Rendimiento de la FFT segun el ratio de paralelismo R,.

Rp DSP48E1 BRAM Latencia (ciclos) Tiempo de
procesamiento (ciclos)

4 44 20 414 128

8 68 32 240 64

16 140 64 155 32

32 256 96 100 16

64 504 192 73 8

Como se muestra en la Tabla 5.6, se logra una latencia y un tiempo de
procesamiento menor para Rp elevadas, pero se aumenta la cantidad de recursos. Se
elige un paralelismo R,=16 porque el consumo de recursos de la FFT no es muy alto y el
tiempo de procesamiento se adapta a las necesidades del sistema. La eleccion de un R,
diferente implica aumentar el resto de los recursos de los bloques que componen el
sistema, principalmente el consumo de DSP48E1, por lo que el ajuste adecuado de este
valor es critico para el sistema.

La arquitectura del estimador de canal e igualador de canal funciona a una
frecuencia de reloj de 100MHz, mientras que la velocidad de datos de entrada es de
50Msps, entregando 512 muestras cada 64 ciclos de reloj (desde R,=16, 16 muestras de
18 bits cada 2 ciclos de reloj). La frecuencia de entrada al sistema receptor completo es
de 50MHz, duplicando la frecuencia en el bloque de estimacién e igualacion se consigue
gue el proceso mas lento del sistema se realice en la mitad de ciclos de reloj. Como se
menciono anteriormente, las muestras de entrada M+Lcp son necesarias, donde M=512
es el numero de subportadoras y Lcp=384 es la longitud del CP. Esto implica que se
requieren 2:(M+Lcp) ciclos de reloj trabajando a una frecuencia de reloj de 100MHz para
recibir un nuevo paquete de datos por completo.

En esta arquitectura, es posible definir una latencia relacionada con la estimacién
del canal y otra para el igualador. El estimador de canal presenta una latencia de 310
ciclos de reloj, el tiempo suficiente para evitar la superposicién al recibir nuevos
paquetes de datos. Para el igualador, la latencia es mas alta ya que se calculan dos FFT.
Esta latencia es de 658 ciclos de reloj, también evitando cualquier superposicién a la
entrada de paquetes. Puede ser posible reducir estas latencias, aunque implica un
aumento considerable en el consumo de recursos.

Ademads, se ha estudiado el error de cuantificacion debido al uso de una
representacion de punto fijo en el disefio de FPGA. Se ha llevado a cabo una
comparacion con la version de punto flotante, no sélo en las salidas 7, [1] del estimador
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de canal e igualador, sino también en las entradas rm[n] y 75, [n] para ambos médulos.
La Tabla 5.7 muestra el error relativo maximo y el error relativo promediado obtenido
después de 1000 simulaciones para diferentes realizaciones del modelo del canal B de
Tonello y ruidos de canal con una SNR de 10dB [Tonel 12] [Tonel 07]. Estas cifras se han
obtenido para la representaciéon en coma fija definida en la Tabla 5.8, aplicada a las
diferentes variables existentes en el camino de los datos en la arquitectura final que se
muestra en la Figura 5.21. Téngase en cuenta nuevamente que estos valores estan
determinados principalmente por los anchos de datos proporcionados por las celdas
DSP48E1

Tabla 5.7. Error de cuantificacion en las sefiales mds relevantes del estimador de canal y del
igualador debido a la representacion en coma fija.

Maéaximo error relativo Error relativo medio

Entradas rm[n] y 75,[n] 1.85% 0.95%
Canal estimado A 1.70% 0.55%
Salida del igualador 7;,[n] 1.87% 0.60%

Tabla 5.8. Representacion en coma fija de las principales sefiales en la arquitectura
propuesta.

Sefales y variables Numero total de bits  Bits parte fraccionaria
rm[n] 18 8
x[n] 18 8
X[k] 18 8
So[k] 25 15
H[k] 18 8
R,,[k] 18 8
Tnn] 18 8

5.5 Desarrollo de una plataforma para pruebas
experimentales

Para la conexién entre la arquitectura del emisor/receptor implementado vy el
canal de comunicaciones PLC se emplea un AFE (Analog front end) basado en el
dispositivo MAX2981. Este AFE permite tanto la transmisién como la recepcién
mediante las configuraciones de sus registros y sefiales externas. La parte de recepcién
consiste en un amplificador de ganancia variable (VGA), un filtro pasa bajo (LPF), un filtro
paso alto (HPF), un amplificador de ganancia ajustable (AGC) y un conversor analdgico-
digital (ADC). El VGA reduce el ruido de entrada, mientras el AGC escala la sefal para la
conversidn analdgica-digital. EI ADC de 10 bits muestrea la sefial a 50Msps.

El bloque transmisor consta de un conversor digital-analdgico (DAC) de 10 bits,
un filtro paso bajo (LPF), y una etapa de ganancia ajustable. El DAC convierte la cadena
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de 10 bits digitales en una tensidn analdgica con un reloj de 50MHz. El LPF elimina
armonicos adyacentes para ayudar a reducir el efecto de las frecuencias fuera de banda
a la salida del DAC. El buffer genera el nivel de tensidon necesario para conectar
directamente a la entrada de la red. El nivel de salida es ajustable entre 1.4Vpp y 4Vpp.

La interfaz digital de control estd compuesta por varias sefiales de control y un
bus de datos bidireccional de 10 bits del ADC y del DAC, asi como una interfaz SPI para
configurar los registros internos del AFE. En la Tabla 5.9 se detallan las principales sefiales
que configuran el MAX2981.

Tabla 5.9. Seiales de control y bus de datos del dispositivo MAX2981.

Seiial Descripcion
ENTX Habilita la transmision.
SHRCV Se debe conectar a ENTX y ENREAD para operaciéon normal.

Indica la direccidn del bus de datos. Si ENTX y ENREAD estan a nivel
alto, el dato DAD[9:0] se envia al DAC.

ENREAD ‘High’: dato PHY->DAC
‘Low’: dato ADC>PHY
CLK Reloj del sistema de 50MHz.
Reset del sistema a nivel bajo, debe mantenerse como minimo 100ns a
RESET . .
nivel bajo.
Suspension del sistema a nivel alto, haciendo que se consuma menor
STBY corriente.
DAD[9:0] Sefal de entrada-salida de los datos digitales que se envian o reciben.

La conversidn analdgica-digital se controla por ENREAD.

La principal desventaja que presenta este tipo de AFE es el ancho de banda
permitido en la transmision. Para comprobar de forma real el ancho de banda del que
se dispone para transmitir con el MAX2981, se realizan diferentes transmisiones con una
secuencia predefinida alojada en diferentes subportadoras del FBMC. La Figura 5.26
muestra los resultados obtenidos para cada transmision con diferentes rangos de
frecuencia.
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Figura 5.25. Diferentes rangos de frecuencias de transmision en el MAX2981.

Como se comprueba en la Figura 5.26, a partir de 13MHz la sefial comienza a
atenuarse, siendo practicamente irrecuperable a partir de 15MHz. La Figura 5.27
muestra la superposicidon de las graficas de la Figura 5.26 para comprobar el ancho de
banda real de transmisidn en el AFE.
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Ancho de banda real del MAX2981
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Figura 5.26. Ancho de banda real obtenido del MAX2981.

Esto limita ain mas el nimero de subportadoras habilitadas para la transmisién,
recordando que la mdscara marcada por el estandar PLC reduce de 512 subportadoras
a 360 subportadoras, que equivale a 26 MHz de ancho de banda. Siendo asi, para
adaptarse al ancho de banda marcado por el AFE, es necesario reducir a 174
subportadoras el nimero de canales habilitados para el envio de datos, anulando el
resto de ellas. La Figura 5.27 muestra la comparacion entre ambas mascaras. Como se
observa, al utilizar este tipo de AFE se limita el ancho de banda de 31,25 MHz del canal
PLC a 15 MHz.

Mascara de emision sin AFE

T T T T T T
1 M M 7
=l
3
0 05 T
=
'D Il 1 1 L
0 5 10 15 20 25 30
Frecuencia (MHz)
Mascara de emision con AFE
T T T T T T
1 m M M b
=}
3
0 05 T
=
D Il 1 1 1
0 5 10 15 20 25 30

Frecuencia (MHz)
Figura 5.27. Comparativa entre las mdscaras de emision PLC para las versiones con y sin AFE.

5.6 Arquitectura propuesta para el transmisor
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La Figura 5.28 representa el diagrama de bloques de la implementacion del
modulo transmisor. La trama de datos a emitir se filtra con la mascara y se almacena en
una ROM que entrega los datos al mddulo del banco de filtros [Poude 14].
Posteriormente a la modulacion del banco de filtros, se afiade el CP antes de emitir los
datos (bloque CP de la Figura 5.28). Para insertar el CP se emplean dos BRAM de llenado
y vaciado sucesivos (arquitectura ping-pong), de tal forma que mientras una esta
leyendo los datos e insertando el CP, en la otra se almacenan los datos de salida del
banco de filtros, consiguiendo enviar sucesivamente la trama sin necesidad de parar el

sistema.
FPGA
CP
512
—{ RAM1
ROM 2-18 BANCO 18 «——> 18
4098 DE 18 Driver
DATOS - MAX2981
FILTRADOS POR FILTROS MAX2981
LA MASCARA TX
x[n] i
| RAM2 =t
<>
218

Figura 5.28. Diagrama de bloques del sistema transmisor.

En este punto se explica la adaptacién de frecuencias para poder insertar de
forma correcta el CP sin perder datos de la modulacién. Como se vio anteriormente, el
AFE empleado necesita una frecuencia de funcionamiento de 50MHz, haciendo que la
parte de lectura de lectura del bloque CP tenga que funcionar a esta frecuencia. Para
obtener la frecuencia de escritura del bloque CP se aplica (82).

M+ CP _ FiparE
M Fixrp

(82)

Donde M es el nUmero de canales con los que cuenta el banco de filtros; Lcp la
longitud del prefijo ciclico que se afade; fe are la frecuencia de funcionamiento del AFE;
y fexre 1a frecuencia de funcionamiento del banco de filtros. En el caso presentado, la
frecuencia fo are €s conocida y de valor 50MHz, asi como M=512 canales, quedando por
determinar los pardmetros Lcp vy fakrs. Forzando que el CP tenga una longitud Lc=384
muestras se obtiene lo descrito en (83).

M =512\ m+cpP
} + =1.75 - FClk,FB =1.75 - Fclk,AFE (83)

CP=384) ™
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FClk,FB =28.5 MHz

La Figura 5.29 representa la distribucién de las frecuencias en el diagrama de
bloques del mdédulo del transmisor.

FPGA

s A D

512

RAIM1

ROM 2-18 18 1> 18 _
40 DATOS FBMC_TX i Driver MAX2981
FILTRADOS POR MAX2981
LA MASCARA
x[n]

?

RAM2 et

K 218 Fakrs=28,5 MHZ Fokare=50 MHZ

Figura 5.29. Diagrama de bloques con los dominios de reloj definidos en la arquitectura
propuesta.

Por ultimo, la trama de datos con CP afiadido se adapta para el envio por el AFE
en el bloque Acoplador_TX (véase la Figura 5.29). La Figura 5.30 muestra el diagrama
interno del bloque Acoplador_TX.

Driver MAX2981

XN 18 18 18
[n] / Saturador %@%ﬂ 10 bits [ 8bits |

/
Q(6.12)
| /’ Interfaz | 20/
10
18

MAX2981

~
A 4

SPAM/2 T

Figura 5.30. Diagrama de bloques interno del moédulo Acoplador _TX.

Los datos de entrada x[n] al driver del MAX2981 tienen una anchura de 18 bits,
de los cuales 6 bits corresponden a la parte entera y 12 bits a la parte fraccionaria. Estos
datos pasan por un saturador (véase la Figura 5.30) para obtener el rango maximo de
SPAN posible de la sefial de entrada al AFE, quedando en la conversién con 4 bits de
parte entera y 14 bits de parte fraccionaria. Debido a que el AFE empleado en la capa
fisica no admite datos negativos, se suma un offset a la trama consiguiendo que el rango
de la sefial pase de [£V,/2] a [0...V;], siendo V, la tensidn maxima de entrada al AFE.

Debido a que la entrada del AFE Unicamente admite 10 bits, se recorta la sefial
previamente adaptada, de tal forma que se entregan Unicamente los bits de mayor peso
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para su emision. Finalmente son 4 bits de parte entera y 6 bits de parte fraccionaria los
datos de entrada al MAX2981 para su transmisidén por el canal de comunicaciones. La
Tabla 5.10 muestra el consumo de recursos del sistema transmisor necesario para la
implementacion en una FPGA de la familia Virtex5, empleando la tarjeta de desarrollo
GENESYS 2.

Tabla 5.10. Consumo de recursos y porcentaje de utilizacion para el sistema propuesto
implementado en una FPGA VIRTEX5 XC5VLX50T.

Recursos Flip-Flops LUTs BRAMS DSP48E1
Transmisor 4610 (16%) 5234 (18%) 28 (46%) 48 (100%)

El transmisor modula los datos a emitir mediante el banco de filtros presentado
en [Poude 14], y posteriormente se afiade un prefijo ciclico (CP) para eliminar la ISI
causada por la transmisién por el canal.

5.7 Arquitectura global propuesta para el receptor

La Figura 5.31 muestra el diagrama de bloques utilizado en el receptor para PLC
de banda ancha. Las etapas destacadas en el disefio son el sincronismo de datos entre
el transmisor y el receptor, la estimacién y posterior igualacion del canal de transmision,
y la posterior demodulacién de los datos. El demodulador utilizado es un banco de filtros
FBMC multi-portadora explicado en detalle en [Poude 14].

reln] Tynln] | Tl ]

» [gualador ——* Demodulador

Estimador
de canal

» Sincronizaciéon

Figura 5.31. Diagrama de bloques del receptor empleado para PLC de banda ancha.

En la Figura 5.32 se muestra un diagrama de bloques de la arquitectura
propuesta para la implementacion eficiente de los algoritmos detallados para el
sincronismo, y la estimacidn e igualacion de canal, en la cual se distinguen dos fases. En
la primera etapa los datos de entrada rc[n] son almacenados en una memoria a la vez
gue se procesan en el algoritmo de sincronizacién. En la siguiente etapa, una vez
sincronizado el sistema, se leen de forma ordenada los datos previos de la memoria rm[n]
y son entregados al bloque de estimacién e igualacion de canal para su evaluacion.
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Figura 5.32. Diagrama de bloques de la arquitectura propuesta.

La arquitectura para la sincronizacion, estimacidon e igualacion descrita
anteriormente se ha implementado sobre una tarjeta de evaluacion KC705, basada en
una FPGA Kintex XC7K325T de Xilinx, Inc. La arquitectura trabaja a una frecuencia de
50MHz, con M=512 subcanales y una longitud de prefijo ciclico Lcp=384 muestras. La
Tabla 5.11 muestra el consumo de recursos obtenido en dicha FPGA, asi como la tasa de
utilizacién correspondiente para el disefio propuesto. El consumo de ciertos recursos,
como el nimero de celdas DSP48E1, es alto debido a los requisitos de tiempo real del
sistema.

Tabla 5.11. Consumo de recursos detallado del sistema en la FPGA XC7K325T.

Recursos Flip-Flops LUTs BRAMS DSP48E1
Sistema total 93182 75386 249 559
(22%) (36%) (28%) (66%)
Sincronismo 32348 26345 111 272
(7.90%) (12.9%) (12.47%) (32.38%)
Estimador e 56124 45388 76 236
igualador de canal (13.77%) (22.27%) (8.50%) (28.10%)
Banco de filtros RX 4160 3221 58 o1
(1%) (1.5%) (6.50%) (6.07%)

5.8 Resultados experimentales

El transmisor ha sido implementado en una plataforma de desarrollo GENESYS
de Digilent, Inc. Genera un CP de Lcp=384 muestras, y se ha conectado a la red eléctrica
a través de un front-end analdgico (AFE) basado en el MAX2981, de Maxim Integrated.
Este dispositivo restringe el ancho de banda a 15MHz, por lo que no es posible utilizar
las 360 subportadoras disponibles en un ancho de banda de 26MHz, de acuerdo con el
estdndar PLC. Solo las primeras 174 subportadoras disponibles se han usado en las
pruebas experimentales y, en consecuencia, se usa una secuencia Zadoff-Chu de 174
bits para la transmision, emitiendo las partes real e imaginaria en diferentes paquetes.
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Se han definido dos casos/escenarios, A y B, para dos longitudes diferentes de la
red eléctrica, a fin de verificar la viabilidad de la propuesta y la arquitectura disefada.
En el primer caso A, hay una distancia de 20m entre el transmisor y el receptor, mientras
que, en el segundo B, la distancia es de 30m. En ambos casos, el escenario corresponde
a la red eléctrica de un laboratorio de investigaciéon, donde otros equipos, como

computadoras, monitores, etc., estan conectados a la misma red eléctrica donde se
realizan las pruebas.

La Figura 5.33 muestra un ejemplo de una comparacién entre la sefal x[n]
transmitida a la salida del emisor y la sefial rc[n] adquirida a la entrada del receptor para

ambos escenarios Ay B, donde es posible observar la atenuacion de la sefial a través de
la red eléctrica.

Caso A: Sefal transmitida x[n] y Sefial recibida rc[n] para una longitud de linea de 20m
2 T T T

Senal Transmitida
Senal Recibida

Amplitud
[

2 | |
] 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000
Muestras

Caso B: Sefal transmitida x[n] y Sefial recibida rc[n] para una longitud de linea de 30m
2 T T

Senal Transmitida
Senal Recibida

Amplitud
=

) I I
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000
Muestras

Figura 5.33. Senales transmitidas y recibidas a través de la red para ambos casos A y B.

La Figura 5.34 representa el espectro de la seiial x[n] transmitida por el AFE, en
comparacion con el espectro de la sefial adquirida rc[n] para ambos escenarios de
prueba A y B. La atenuacidn puede observarse nuevamente. Para las sefales
transmitidas, el ancho de banda de 15MHz disponible se puede identificar facilmente.
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Caso A: Espectro para una longitud de linea de 20 metros
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Caso B: Espectro para una longitud de linea de 30 metros
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Figura 5.34. Espectro de las sefiales transmitidas y recibidas, x[n] y rx[n], a través de la red
para los casos de prueba Ay B.

Se ha llevado a cabo un conjunto de 10 transmisiones para cada longitud Ay B,
y se ha aplicado el algoritmo de estimacién de canal propuesto para obtener un modelo
de canal de transmision H. La Figura 5.35 muestra la respuesta de frecuencia estimada
del modelo de canal promediado H, obtenido por el estimador de canal propuesto.

Caso A: Respuesta en frecuencia del canal estimado para una longitud de linea de 20 metros
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CasDoaB: Respuesta en frecuencia del canal estimado para una longitud de linea de 30 metros
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Figura 5.35. Respuesta en frecuencia del modelo de canal estimado H obtenido para ambos
casos Ay B.
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Finalmente, la salida del igualador rm[n] se ha conectado al banco de filtros de
analisis y se ha eliminado la mascara de transmision del PLC para recuperar las 174
muestras de datos de cada paquete, obteniendo asi la informacién recibida ry[n]. La
Figura 5.36 y la Figura 5.37 muestran la secuencia de Zadoff-Chu S;[n] recuperada en
ambos escenarios A y B, después de aplicar el estimador de canal y el igualador
propuestos.

Caso A: Sefial transmitida tx[n] y Senal recuperada rx[n] correspondientes a 52

T :
e

0 20

Caso A: Seiial transmitida t [n] y Sefal rel::uperada r [n] correspondientes as

40

60

B0

100 120 140 160

3

.

2r
0
-2
4
6
8

’1I“
|II|“

F\\:A"i”f li v

.1 m

h.

nH N \ .\J..wﬂvnlu

Senal Transmitida
Senal Recuperada

60

80

100 120 140 160

Figura 5.36. Parte real de las senales transmitidas {S;[n], Ss[n]} y las correspondientes
recuperadas ry[n] después de aplicar el estimador de canal propuesto y el igualador para el
caso de prueba A.
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Figura 5.37. Parte real de las senales transmitidas {S;[n], Ss[n]} y las correspondientes

recuperadas rm[n] después de aplicar el estimador de canal propuesto y el igualador para el
caso de prueba B.

163



Definicion de Arquitecturas Eficientes y Pruebas Experimentales

La Tabla 5.12 detalla Ia SNR para los ejemplos en la Figura 5.36 y la Figura 5.37,
de acuerdo con (84). En este caso, las SNR se obtienen para las 174 sefales recuperadas
rm[n] para las entradas S;[n] y S3[n] en ambos escenarios Ay B. En la Tabla 5.12, las SNR
inferiores a -15 dB se consideran atipicas y se descartan para promediar. También se
proporciona la cantidad de valores atipicos encontrados en cada escenario. Como se
puede observar, los algoritmos implementados son capaces de reconstruir las sefales
transmitidas con precision, sin tomar en cuenta los valores atipicos mas significativos.

_ . tx[n]
SNR[n] = 20 - logyo () (84)
Tabla 5.12. Relacion sedal-ruido (SNR) de las sefiales recuperadas para los escenarios de
prueba Ay B.
Caso B (S2) Caso B (S3) Caso A (S2) Caso A (S3)

SNR medio 7.50 dB -1.44 dB 14.40 dB 5.17dB
SNR maximo 49.90 dB 55.67 dB 59.11dB 71.67 dB
SNR medio sin 9.16 dB 11.78 dB 15.36 dB 18.50 dB
outliers
Numero de outliers 6 11 2 9

5.9 Conclusiones

Se ha presentado el disefio de una arquitectura eficiente basada en dispositivos
FPGA para la implementacién en tiempo real de un receptor robusto para
comunicaciones PLC de banda ancha. La propuesta, basada en el empleo de conjuntos
de secuencias para aprovechar sus propiedades de correlacién, se ha simulado bajo
condiciones realistas de canal a partir de modelos restrictivos. Los resultados muestran
gue, tanto la etapa de sincronismo como la posterior estimacién e igualacion de canal
propuestas en capitulos anteriores en este trabajo, consiguen recuperar la sefial
transmitida por el canal PLC. El estimador de canal presentado consigue obtener una
reproduccién bastante fiable del canal real de transmisidn, consiguiendo corregir
errores menores causados por el sincronismo, y elimina gran parte de ruido que anade
el canal PLC en la comunicacion.

Se han presentado las arquitecturas eficientes implementadas en FPGA,
reduciendo el nimero de recursos mediante la reutilizacién de componentes comunes
a la funcionalidad completa del sistema. Asi, uno de los componentes mas pesados en
consumo de recursos, la DFT, se ha retroalimentado para conseguir una Unica
instanciacion por bloques de sincronismo y de estimacion e igualacién de canal. Al
mismo tiempo, y Unicamente con el objetivo de reducir el consumo de recursos, siempre
sin dejar de lado la funcionalidad del sistema en tiempo real, se propone un correlador
por desplazamientos sucesivos de ventana, obteniendo unos resultados favorables en
la implementacion final del sistema.
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El sistema implementado utiliza el CP, decidiéndose esta forma de transmision
debido a la diferencia en los resultados obtenidos en capitulos anteriores respecto a la
implementacidn sin el uso del CP, aun teniendo que restar eficiencia en la transmisiéon
por la red eléctrica al sistema. Se ha presentado el disefio de un transmisor con uso de
CP, mediante la utilizacién de un AFE comercial, que inyecta los datos en la red eléctrica.

En todas las arquitecturas de FPGA presentadas se ha evaluado la diferencia que
existe entre el modelo en coma fija y coma flotante, comprobandose que no existe un
error significativo entre ambos modelos. Sabiendo que para el caso de Ia
implementacion del mdédulo de sincronismo el error que existe entre coma fija y coma
flotante no es tan critico, a la hora de recuperar la sefial en el receptor, debido a que el
objetivo clave es obtener el pico maximo de correlacién para situar el inicio de canal
entorno a valores cercanos a éste. El caso contrario es el resultado obtenido en la salida
del médulo de estimacién e igualacién de canal, teniendo que conseguir que este error
sea lo mas pequefio posible para que sean demodulados por el banco de filtros
correctamente, obteniendo en este caso un error relativo medio inferior al 1%.

El disefio se ha probado en condiciones reales de canal PLC en un entorno de
laboratorio, utilizando para ello un AFE comercial que inyecta los datos en la red
eléctrica. Con el uso de las arquitecturas presentadas se obtienen estimaciones reales
de canal PLC para longitudes de linea de 20 y 30 metros, recuperando los datos en el
receptor con resultados aceptables.
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Capitulo 6
Conclusiones y Trabajos
futuros

6.1 Conclusiones

En esta tesis se ha propuesto una etapa de sincronismo y el conjunto de
estimacion e igualaciéon de canal para comunicaciones PLC de banda ancha, asi como
una arquitectura eficiente para su implementacidon en tiempo real en un dispositivo
FPGA. Las pruebas experimentales han servido para validar la robustez del sistema de
transmisién PLC propuesto ante condiciones reales de canal.

El canal del PLC muestra varias particularidades, siendo una de ellas la presencia
de ruidos multiples, como son el ruido de color, el ruido impulsivo sincrono y asincrono
en la red eléctrica, que impiden el uso directo de las técnicas de sincronizacién
tradicionales en los sistemas de comunicacion inaldmbricos. Por ello, se han presentado
dos algoritmos diferentes para realizar el sincronismo en el receptor, ambos basados en
la correlacion cruzada de simbolos piloto. El primero de los algoritmos presentados
utiliza dos etapas para realizar la sincronizacién; una primera aproximacién gruesa que
estima el inicio de la trama; y una posterior etapa de estimacién fina que corrige
pequefios desajustes en la estimacién gruesa. Este primer algoritmo es demasiado
complejo computacionalmente por necesitar varias iteraciones, o en su defecto por la
necesidad de paralelizar de cara a su futura implementacién en un dispositivo FPGA,
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conllevando un aumento claro del consumo de recursos final del sistema. El segundo
algoritmo presentado elimina la parte de estimacién fina, obteniendo Unicamente la
aproximacion gruesa y haciendo que el error cometido se corrija en etapas posteriores
correspondientes a la igualacion de canal.

Tomando como punto de partida el algoritmo basado en una sola etapa, se ha
estudiado el uso de diferentes secuencias para realizar la correlacidn cruzada en el
receptor y aprovechar asi las diferentes propiedades de correlacién que presentan,
determinando que las secuencias con las que menor error en el sincronismo se obtiene
son los conjuntos de secuencias complementarias multinivel. Posteriormente se ha
analizado el comportamiento que presenta la correlacién cruzada al aplicar la mdscara
de emisién PLC en el dominio del tiempo o en el dominio de la frecuencia. Los resultados
muestran que aplicar la mascara en el dominio de la frecuencia mejora el valor SMR
obtenido. Por ultimo, se han estudiado diferentes configuraciones para realizar la
correlacién en el receptor, mediante el empleo de secuencias de distintas longitudes. En
este caso, se ha decidido emplear las mismas secuencias empleadas para la
sincronizacion, consiguiendo que el conjunto final empleado consiga disminuir el valor
RMSE obtenido a menos de una muestra, frente al que aplica la mdascara en el domino
del tiempo y utiliza los datos transmitidos con CP para realizar la correlacién cruzada en
el receptor con un RMSE de dos muestras. El algoritmo de sincronizacién propuesto es
capaz de estimar el primer tap del canal sin ningun error en el 90% para el modelo de
canal PLC de Tonello.

El conjunto estimador e igualador de canal se considera, junto a la etapa de
sincronizacion, una de las etapas mas importantes en el receptor PLC presentado. Se ha
optado por utilizar un igualador de canal en el dominio de la frecuencia debido a que su
simplicidad lo hace facil de implementar en dispositivos FPGA. Como técnica de
igualacion de canal se ha decidido utilizar LS, una de las mas comunes en la literatura.
Esta técnica es de las mas sencillas encontradas debido a que no necesita informacion
previa del canal de comunicaciones, pero como inconveniente presenta que por si sola
no es capaz de mitigar completamente el ruido que introduce dicho canal de
transmisidn. Aun asi, este tipo de igualador de canal satisface con creces su cometido
consiguiendo eliminar, junto con el estimador de canal, el efecto que introduce el canal
PLC asi como parte del ruido afadido por éste.

En cuanto al estimador de canal, se ha propuesto uno que emplea diferentes
técnicas de la literatura para obtener las prestaciones de cada una de ellas. Siendo asi,
se basa en un estimador de canal LS, siendo también de los mas sencillos, y, mediante
dos paquetes de simbolos piloto, se obtiene la estimacion final de canal como el
promedio de las estimaciones parciales de canal para esos dos simbolos piloto. Por
ultimo, se ha afiadido un eliminador de ruido, consiguiendo recortar el rango de
frecuencias donde se alojan las principales componentes de ruido del canal PLC. Al
mismo tiempo, el conjunto estimador e igualador de canal corrige pequefios errores
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causados por la etapa de sincronismo, haciendo que las subportadoras de entrada al
demodulador se correspondan en frecuencia y conseguir la correcta reconstruccién de
la sefial. Por otro lado, se ha comparado el rendimiento de dos igualadores de canal,
uno en el dominio de la frecuencia (FEQ) y el otro 0-ASCET. El igualador 0-ASCET
proporciona mayores errores absolutos entre la sefial emitida y la igualada. De la misma
manera, si la comparacién se centra en la SNR entre la entrada y la salida del sistema,
se puede observar que el igualador en el dominio de frecuencia logra mejores
resultados.

La presencia o no del prefijo ciclico ha sido evaluada principalmente a través de
los mdédulos de sincronismo y de estimacion e igualacion de canal, asi como en la
relacion sefal-ruido de los datos recuperados en el receptor. Aunque el prefijo ciclico
no se necesita teéricamente para PLC de banda ancha con Wavelet-OFDM como técnica
de acceso medio, aquel permite la disminucion del consumo de recursos requerido a
costa de reducir la eficiencia del ancho de banda. Los resultados parciales han mostrado
que la etapa de sincronismo es en cierta medida indiferente a utilizar o no prefijo ciclico,
mientras que en la etapa de estimacion de canal no utilizar prefijo ciclico implica que el
canal estimado no sea tan adecuado, en comparacion con el caso que incluye el prefijo.
Este hecho conlleva que a la hora de demodular y recuperar los datos transmitidos se
obtenga una menor SNR a la salida. Los resultados experimentales corroboran lo
explicado anteriormente, viendo que el valor RMSE en el sincronismo obtenido para
ambos casos sea muy similar e indiferente a la presencia de prefijo, encontrandose
siempre en torno a una muestra de error. Sin embargo, la relacidn senal-ruido en la
salida es mayor en el caso de utilizar prefijo ciclico, alrededor de 30dB, comparada con
el esquema sin prefijo, debido al error que se comete a la hora de estimar el canal.

Se ha propuesto una nueva arquitectura para implementar el algoritmo de
sincronismo entre el emisor y el receptor en tiempo real. Para minimizar el nimero de
multiplicadores involucrados en la etapa de correlacién, el bloque DFT ha sido
reutilizado para evitar un bloque iDFT adicional, y se ha disefiado una arquitectura
segmentada para minimizar la latencia del sistema y maximizar el rendimiento de los
datos, mientras que utiliza el nUmero minimo de recursos hardware en el dispositivo
FPGA. El error de cuantificacion por la representacion en coma fija en el algoritmo de
sincronizacion propuesto han sido comparados con una solucién en coma flotante,
mostrando valores minimos en el peor de los casos.

En esta tesis se ha propuesto igualmente una nueva arquitectura para la
estimacion e igualacidén de canales en tiempo real en un canal PLC de banda ancha. La
arquitectura implementada utiliza una técnica de recorte y anulacién para mitigar el
ruido, mientras que el igualador mitiga el ISl y el ICl, mediante el uso de una
multiplicaciéon compleja por subportadora. Ademas, para mejorar la robustez al ruido,
el estimador de canal realiza el promedio a partir de cada simbolo piloto. Los disefios
propuestos en FPGA para la estimacion e igualacién de canal han sido verificados y se
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ha comprobado la diferencia que existe entre las propuestas en coma fija y las
soluciones en coma flotante, consiguiendo errores reducidos entre ambos modelos.
Finalmente, se ha verificado el sistema completo frente a escenarios reales de
transmisiones PLC por la red eléctrica, consiguiendo recuperar los datos transmitidos en
todos los casos, siempre en condiciones de laboratorio.

6.2 Trabajos futuros

En esta tesis se han presentado varios algoritmos y arquitecturas eficientes en
dispositivos FPGA, empleados para realizar el sincronismo entre emisor y receptor en un
esquema de comunicacion PLC, asi como la posterior etapa de estimacion e igualacién
de canal. Aunque los resultados obtenidos mediante pruebas en entornos reales han
verificado el correcto funcionamiento del disefio, existen detalles y aspectos que
pueden ser mejorados o estudiados en trabajos futuros derivados de esta tesis.

1- Los sistemas MIMO tratan de mejorar las prestaciones del sistema de
comunicaciones mediante la explotacién de diversidad espacial. Se basan en el uso
de multiples emisores y/o multiples receptores. Con un procesado de seiial
adecuado, es posible combinar las sefiales recibidas para conseguir una sefal de
mejor calidad en el receptor. Por ejemplo, en un receptor puede darse que, en la
sefial recibida, cierta subportadora se reciba con una potencia reducida debido a
gue se haya producido un desvanecimiento del canal a esa frecuencia. En este caso
se podrian combinar ambas senales de forma adecuada para obtener una sefial mas
robusta que las recibidas en cada uno de los receptores por separado. Si se analiza
con detenimiento, el uso de las técnicas MIMO trata de recuperar la diversidad
inherente al multicamino del canal. En estos sistemas, podrian aplicarse los
algoritmos propuestos en esta tesis, estudidndose previamente su correspondiente
extension.

2- Los sistemas de estimacion y ecualizacién tratados en esta tesis estan basados en la
respuesta en frecuencia del canal. Sin embargo, mediante el uso de algoritmos de
control de errores, se pueden implementar estimadores recursivos, los cuales
pueden mejorar el desempeiio de los estimadores basados en la respuesta en
frecuencia.

3- En las arquitecturas eficientes presentadas es necesario el uso de FFT en todos los
modulos. Es por ello que una futura linea de investigacion y desarrollo es la
consecucion de una arquitectura eficiente y adaptable para la implementacién de
una FFT, que consiga reducir el nUmero de recursos utilizados, asi como mejorar el
SNR del sistema. Aunque todos los mddulos necesitan el uso de una FFT, es en el
conjunto estimador e igualador de canal donde mayor importancia cobra, haciendo
sumamente importante reducir al minimo el error causado al recuperar la sefal
recibida, previamente sincronizada.
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4- Otra de las lineas de estudio que quedan pendientes es la implementacidon basada
en dispositivos FPGA de igualadores de canal en el dominio del tiempo, como puede
ser el caso del igualador ASCET, presentado en la tesis. Las nuevas tecnologias y
metodologias basadas en FPGAs pueden ayudar a dicho fin, gracias a la
incorporacion de procesadores de propdsito general en ellas, haciendo uso de los
llamados SoC (System-on-Chip).

6.3 Publicaciones derivadas de la Tesis

En este apartado se exponen las publicaciones en revistas indexadas y las
contribuciones a congresos nacionales e internacionales derivadas del trabajo realizado
en esta tesis.

6.3.1 Publicaciones en Revistas Internacionales
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