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Resumen

Las técnicas de estimación de canal y de adaptación de la transmisión a las condiciones

del entorno son temas de interés actual al estudiar la aplicación de técnicas de diversidad en

transmisión en la tercera y cuarta generación de sistemas inalámbricos. En esta tesis se realiza

un análisis del impacto del error de estimación de canal y la correlación en sistemas OFDM

con diversidad en transmisión basados en codificación espacio-tiempo por bloques (STBC),

se proponen técnicas de estimación de canal para estos sistemas y se propone una técnica

de adaptación de la transmisión mediante la selección de código espacio-tiempo. En primer

lugar, una técnica sencilla de mínimos cuadrados en el dominio de la frecuencia permite la

estimación de canal en sistemas con dos antenas y constelaciones complejas, y con tres o cua-

tro antenas y constelaciones reales o complejas, utilizando STBCs ortogonales como bloques

de entrenamiento. En segundo lugar, una representación ‘sobre-completa’ permite hacer una

estimación diferencial de canal para un sistema con tres antenas transmisoras mediante la se-

lección a partir de un banco de posibles estimadores, basándose en la redundancia provista

por la matriz de transmisión no cuadrada del código ortogonal esporádico de tasa 3/4 para tres

antenas transmisoras.

En el contexto de sistemas con adaptación del transmisor, la técnica propuesta de diver-

sidad por selección adaptativa de código espacio-tiempo se basa en el estado instantáneo del

vector de canal y en un conjunto de niveles umbrales hallados fuera de línea en función del

período de realimentación. Los resultados indican que esta técnica proporciona buenas presta-

ciones en canales correlados e incorrelados. Su aplicación a sistemas OFDM ha sido estudiada,

superando a técnicas de selección de antena y a otras técnicas de transmisión adaptativa.
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Abstract

Channel estimation and adaptive transmission techniques are areas of increasing interest

these days when considering transmit diversity systems for the 3G and 4G wireless commu-

nication systems. In this thesis an analysis of the channel estimation and channel correlation

impact on transmit diversity OFDM systems based on space-time block coding (STBC) is

presented, two channel estimation techniques are outlined and an adaptive space-time code se-

lection technique is proposed. First, a simple frequency domain least square technique allows

channel estimation for two transmitter systems with complex constellation, and three or four

transmitter systems with real or complex constellation, using orthogonal STBCs as training

blocks. Second, an ‘overcomplete’ representation allows a differential channel estimation for

three transmitter systems through the instantaneous selection from a bank of estimators, ba-

sed on the redundacy provided by the non-square transmission matrix of the sporadic 3/4-rate

STBC for three transmitters.

In the context of transmit adaptive systems, the proposed adaptive space-time code se-

lection technique is based on both the instantaneous channel vector state and a set of prede-

termined threshold levels found off-line as a function of the feedback period. Analytical and

simulation results show that the proposed technique has a good performance in the presence of

correlated and uncorrelated channels. Its application to OFDM systems has been considered,

outperforming classical antenna selection techniques and other closed-loop adaptive transmi-

ssion techniques.
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Capı́tulo 1
Introducción

1.1. Contexto y objetivos

Los sistemas de diversidad de antena en transmisión (TAD) se espera que contribuyan a

cubrir las necesidades de altas velocidades en la tercera y cuarta generación (3G y 4G) de sis-

temas inalámbricos. Para utilizar varias antenas transmisoras al mismo tiempo y en la misma

frecuencia, se han realizado distintas propuesta [1–5]. Una de las soluciones más aceptadas en

la literatura es la codificación espacio-tiempo (STC), en la cual la información se expande en

varios estados temporales sobre las diferentes antenas transmisoras, de tal forma que en recep-

ción sea posible desacoplar las señales transmitidas. Los códigos espacio-tiempo ortogonales

por bloques (OSTBC) utilizan secuencias ortogonales, haciendo innecesaria la cancelación de

interferencias en recepción, razón por la cual sólo se requiere procesamiento lineal en dicho

extremo. Al considerar la aplicación de cualquier forma de STC, en particular de OSTBCs, la

estimación de canal y la correlación mutua entre canales son dos factores a considerar.

La recepción de señales codificadas espacio-temporalmente requiere de la estimación del

canal visto entre cada antena transmisora y cada antena receptora. Debido a que la expresión

de la señal decodificada involucra a todos los componentes de la matriz de canal, los errores

de estimación pueden causar un efecto acumulativo. Por otra parte, en el caso particular de

los OSTBCs los errores de estimación de canal causan la pérdida de ortogonalidad del código,

lo que genera interferencia entre las señales recibidas. Tomando en cuenta que los sistemas

OFDM son actualmente uno de los principales candidatos a convertirse en la plataforma prin-

5
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cipal de la 4G de sistemas inalámbricos, el problema de estimación de canal es de particular

importancia cuando se considera en el contexto de sistemas OFDM basados en TAD; en tra-

bajos como [6,7] se muestra cual es la degradación que cabe esperar debido a este fenómeno.

Igualmente, la correlación de canal constituye una de las condiciones del entorno que afectan

más significativamente las prestaciones de las diferentes técnicas de STC; algunos sistemas ba-

sados en multiplexación espacial, como el V-BLAST [8], dependen de la decorrelación entre

los elementos de la matriz de canal para cancelar las interferencias entre las señales en recep-

ción. En general, la vulnerabilidad respecto a los efectos degradatorios de la correlación es uno

de los principales problemas encontrados en sistemas con múltiples antenas en transmisión, en

recepción o en ambos extremos.

Las técnicas de diversidad diseñadas para sistemas de portadora única sobre canales no dis-

persivos son fácilmente extensibles a OFDM reemplazando el índice de tiempo por el índice

del tono OFDM. Por ejemplo, en el esquema de Alamouti, la restricción de canales constantes

durante períodos de símbolos consecutivos se traduce en una restricción de canales constan-

tes sobre subportadoras consecutivas. Alternativamente, se puede utilizar STCs sobre tonos a

través de símbolos OFDM consecutivos, de la misma forma que se hace en sistemas de ban-

da estrecha. Las técnicas de señalización son también las mismas que para sistemas de banda

estrecha cuando se aplican sobre tonos OFDM. En cualquier caso es necesario asegurarse que

los parámetros modulación (portadoras, fases, FFT/IFFT, prefijos, etc.) están completamente

sincronizados entre las antenas transmisoras; con esta precaución, cada tono OFDM puede ser

tratado como un canal MIMO, y el índice de tono ser tratado como el índice de tiempo en

sistemas de portadora única. En esta tesis se analiza el impacto de la correlación y del error

de estimación de canal en sistemas TAD de banda estrecha basados en OSTBCs. Un mode-

lo sencillo del error de estimación de canal utilizado en simulaciones permite cuantificar la

degración de la relación señal a ruido (SNR) en función del error de estimación. De similar

forma se cuantifica el efecto conjunto de los errores de estimación de canal y de la correlación,

permitiendo evaluar el rendimiento de los sistemas en condiciones bastante realistas. Los re-

sultados presentados son aplicables a sistemas TAD-OFDM si el diseño del sistema permite

mantener la ortogonalidad entre subportadoras y observar un canal de banda estrecha en cada

una de ellas.

Al realizar la estimación de la matriz de canal en sistemas con múltiples antenas transmi-
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soras, las señales de entrenamiento deben ser mutuamente ortogonales en alguna dimensión,

ya sea en el domino del tiempo, en el dominio de la frecuencia o en el dominio del códi-

go. Aunque la ortogonalidad no es un requerimiento indispensable, las señales ortogonales

generalmente proporcionan la mejor exactitud para una potencia dada. Adicionalmente, las

secuencias de entrenamiento deben poseer buenas propiedades de auto-correlación y correla-

ción cruzada. El uso de OSTBCs como bloques de entrenamiento ha dado un nuevo interés

al problema de estimación de canal en OSTBCs. Por ejemplo, en [9] se utilizó un STBC con

dos transmisores como bloque de entrenamiento para la estimación de canal en un sistema con

codificación trellis espacio-tiempo, en donde una estimación de canal precisa fue conseguida

con una significativa reducción de complejidad. En el contexto de sistemas TAD-OFDM, un

estimador de canal de mínimos cuadrados (LS) de baja complejidad basado en el dominio de

la frecuencia para un número arbitrario de antenas transmisoras se investigó en [10], usando

una secuencia de símbolos pilotos especial, de tal forma que la ortogonalidad entre pilotos

provenientes de distintos transmisores se obtenga en el dominio de la frecuencia. Sin embar-

go, debido a que el estimador propuesto en [10] no distribuye la potencia entre las antenas

transmisoras, es necesario utilizar una menor potencia total o aumentar el rango de operación

de la circuitería, situaciones que afectarían al rendimiento del sistema en el primer caso, y al

coste de los equipos en el segundo caso. Con el objetivo de subsanar esta situación, en [11] se

propuso un estimador LS sencillo para el código de Alamouti con constelaciones reales, alcan-

zando una ganancia de más de 3 dB respecto al presentado en [10] en las mismas condiciones

de requerimentos en la circuitería. En esta tesis se proponen estimadores LS para dos antenas

transmisoras usando el código de Alamouti para constelaciones complejas, y para tres o cuatro

antenas transmisoras utilizando códigos OSTBCs de tasa 1/2 o de tasa 3/4 propuestos en [3]

para constelaciones reales o complejas, con la finalidad de utilizar bloques de entrenamientos

ortogonales en el dominio del código, y obtener así mejoras en el rendimiento del estimador o

en reducción en los requerimientos de circuitería del transmisor, según el caso [12].

Distintos problemas en el campo de procesamiento de señales, comunicación y teoría de

la información tratan sobre expansión lineal de señales. Las funciones base son típicamente

conjuntos de señales ortogonales. Sin embargo, es bien sabido que el uso de redundancia in-

crementa la robustez y la estabilidad de algunos sistemas. De esta forma, la expansión lineal

de señales ha encontrado aplicación en distintas ramas de la ingeniería. Ejemplos recientes
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incluyen la teoría de muestreo, la conversión A/D, los bancos de filtros ‘sobre-muestreados’,

la clasificación de patrones, la codificación de fuente de múltiple descripción y los códigos

espacio-tiempo (STC) para comunicaciones inalámbricas [13]. En el caso de algunos OSTBCs,

el mayor número de señales recibidas permite la selección de un conjunto de funciones base

de acuerdo a la razón piloto-a-ruido. Con el objetivo de aprovechar la redundancia obtenible

al utilizar el OSTBC esporádico de tasa 3/4 para tres antenas transmisoras, en esta tesis se

propone un estimador diferencial de canal para sistemas TAD-OFDM con tres antenas trans-

misoras, el cual se basa en la selección de un estimador a partir de un banco de estimadores

obtenidos a traves de una representación sobre-completa de las señales recibidas.

La adaptación de los sistemas TAD a las condiciones del entorno ha motivado la utilización

de la información de canal (CSI) en transmisión en el diseño de sistemas OFDM basados en

STC. A pesar de que los códigos propuestos en [1–3] fueron diseñados bajo la suposición

de que no se disponía de CSI en el extremo transmisor, la utilización de CSI en transmisión

permite reducir el impacto de los efectos adversos de la correlación mutua entre elementos

de la matriz de canal. En este contexto se han propuesto recientemente varios esquemas de

lazo cerrado basados en selección de antena [14–21]. En [14–16] se analizan las ventajas y

el rendimiento de técnicas híbridas de selección/combinación de razón máxima. En [17–20]

se estudió la capacidad alcanzable con técnicas de selección de antena en sistemas MIMO.

En el contexto de multiplexación espacial, las ventajas de usar técnicas de selección se han

considerado en [21]. El uso de técnicas de selección de antena en combinación con códigos

espacio-temporales también ha despertado gran interés [22–26]. En [26] se demostró que la

selección de subconjuntos de antenas junto a códigos espacio-tiempo produce un aumento de

la SNR promedio, manteniendo el orden de diversidad (igual a aquel cuando se usan todas la

antenas) cuando se dispone de conocimiento exacto del canal.

Los sistemas de lazo cerrado tienen como limitación la necesidad de mantener la cantidad

de realimentación tan pequeña como sea posible. Para conseguir este objetivo, se han propuesto

distintas formas de cuantificación de la información de canal; una revisión de este tema se

puede encontrar en [27]. Adicionalmente, las técnicas de selección de antena son vulnerables

a la desactualización de la información de realimentación en canales variables en el tiempo,

donde su rendimiento se puede degradar significativamente. A pesar de que el problema de

cuantificación y reducción de la información de realimentación ha sido tratado por distintos



1.1. CONTEXTO Y OBJETIVOS 9

autores, el problema de desactualización de esta información ha sido poco considerado en la

literatura.

En esta tesis se propone una técnica de diversidad por selección de código espacio-tiempo

(STCS) para sistemas TAD [28], con el objetivo de distribuir la potencia sobre las antenas que

observen canales con mayor SNR instántanea, tomando en cuenta la desactualización de la CSI

enviada desde el receptor. En esta técnica el receptor decide sobre cuantas y cuales antenas uti-

lizar basándose en un conjunto predeterminado de niveles umbrales, y envía esta información

al transmisor, el cual ajusta el código espacio-tiempo al número de antenas seleccionadas. Los

niveles umbrales se hallan fuera de línea basándose en la relación entre la frecuencia Doppler

del canal y la frecuencia de realimentación, de tal forma que la desactualización de la CSI en

el transmisor sea tomada en cuenta. El algoritmo de selección propuesto permite que la trans-

misión se adapte a la CSI al seleccionar desde una hasta cuatro antenas transmisoras, usando

solo cuatro bits de realimentación. A pesar de que los niveles umbrales han sido hallados bajo

la suposición de canales incorrelados, la aplicación de la técnica de STCS permite compensar

satisfactoriamente los efectos de la correlación.

Debido a que el interés en selección de antena en MIMO estuvo principalmente motivado

por la reducción de circuitería de RF, los algoritmos de selección de antena generalmente se-

leccionan un número fijo de antenas y mantienen un mismo STC. Sin embargo, la selección

de antena en transmisión ofrece ventajas adicionales, como el hecho de que la diversidad es

un método eficiente para minimizar las pérdidas de capacidad y de diversidad debido a co-

rrelaciones de canal [29, 30]. Adicionalmente, las ventajas de reducción de circuitería podría

desaparecer si se utiliza selección de antena en sistemas OFDM con un criterio de selección

por subportadoras o subbandas (grupo de subportadoras). Finalmente en este trabajo se consi-

dera la aplicación de la técnica STCS a un sistema OFDM en la cual el receptor decide sobre

las antenas a utilizar por subportadora basándose en un conjunto predeterminado de umbrales.

Los canales OFDM a utilizarse se construyen mediante la colección de todas las subportadoras

que cumplan con las restricciones impuestas por el conjunto de umbrales, los cuales se buscan

fuera de línea tomando en cuenta la desactualización de la CSI. Para reducir el número de

operaciones en recepción, la técnica de STCS se aplicó por grupos de subportadoras, en forma

similar a la utilizada en sistemas OFDM con modulación adaptativa [31]. La información so-

bre las subportadoras a utilizar se realimenta al transmisor, el cual aplica un STC diferente a
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cada grupo de subportadoras de acuerdo al número de antenas seleccionadas en esos tonos de

frecuencia.

1.2. Estructura de la tesis

La estructura de la tesis es la siguiente: en el capítulo 1 se incluye una breve reseña histórica

y una pequeña introducción a los temas a tratar más adelante, y se resumen las contribuciones

realizadas en esta tesis. El capítulo 2 describe los principios y las principales técnicas utiliza-

das en los sistemas de diversidad, y se hace una revisión de la literatura acerca de las técnicas

de codificación espacio-tiempo. De estas técnicas de codificación, sólo se describen en deta-

lle la de OSTBC, única con la que trabajó en esta tesis, aunque el concepto de selección de

código espacio-tiempo no esté limitado a este tipo de codificación. En el capítulo 3 se analiza

el efecto de la correlación y de los errores de estimación de canal en el rendimiento de siste-

mas basados en OSTBCs. Así mismo, se propone una técnica sencilla de estimación de canal

por mínimos cuadros para estos sistemas, la cual hace uso de símbolos pilotos y proporciona

cierta ganancia respecto a técnicas propuestas en la literatura. Para finalizar ese capítulo, se

propone una técnica diferencial de estimación de canal utilizando bases sobre-completas para

sistemas con tres antenas transmisoras, aprovechando la naturaleza no invertible de la matriz

de transmisión del OSTBC esporádico de tasa 3/4. En el capítulo 4 se propone una nueva téc-

nica de selección de código espacio-tiempo (STCS) en sistemas TAD, presentando resultados

para canales de banda estrecha correlados o no, analizando su rendimiento de forma analítica

y demostrando por medio de simulaciones que el sistema presenta mejor rendimiento que téc-

nicas convencionales de selección de antena y sistemas de distribución de adaptación de fase

y de adaptación de potencia y fase en transmisión. En el capítulo 5 se considera la aplicación

de la técnica propuesta en sistemas OFDM, con buenos resultados para diferentes velocidades

del móvil e índices de correlación. Finalmente, en el capítulo 6 se presentan las conclusiones

de este trabajo y se esbozan posibles líneas futuras de trabajo.
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1.3. Contribuciones de la tesis

A juicio del autor, esta tesis ofrece las siguiente contribuciones:

Se realiza un análisis de los efectos del error de estimación de canal y de la correlación

mutua entre elementos de la matriz de canal en sistemas basados en OSTBCs, cuantifi-

cando su impacto en función de la eficiencia del tipo de estimador (en términos de un

factor de proporcionalidad entre la energía del ruido y la energía del error de estimación),

de la relación señal a ruido y del índice de correlación.

Se propone un método de estimación de canal LS para sistemas basados en OSTBCs con

dos antenas transmisoras usando constelaciones complejas, y con tres o cuatro antenas

transmisoras usando constelaciones reales o complejas.

Se propone un método LS diferencial de estimación de canal basado en una representa-

ción sobre-completa para el OSTBC esporádico de tasa 3/4 para tres antenas transmiso-

ras.

Se propone una nueva técnica de adaptación a la CSI en transmisión, consistente en

la selección de código espacio-tiempo (STCS), basándose tanto en la CSI instantánea

como en el tiempo entre instantes de realimentación.

Se evalúa la aplicación de la técnica STCS a sistemas OFDM.
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Capı́tulo 2
Sistemas de diversidad

2.1. Introducción

El canal radio presenta un comportamiento dinámico producto de los efectos multicamino

y del ensanchamiento Doppler, los cuales pueden afectar significativamente el rendimiento

del sistema. Las técnicas de diversidad permiten en ocasiones evitar este deterioro a un costo

relativamente bajo, pudiendo implementarse de diferentes formas tanto en transmisión como

en recepción; la ganancia producto de su aplicación depende de las condiciones del entorno y

del coste que se esté dispuesto a asumir.

Las técnicas de diversidad explotan la naturaleza aparentemente aleatoria del canal radio,

disponiendo de más de una versión de la señal originalmente transmitida al experimentar cada

una de las versiones un canal diferente. En la Fig. 2.1 se muestra un diagrama de bloques de

un esquema general de diversidad, en el cual la señal se descompone en réplicas de la señal

original y es transmitida por distintos canales. Si los canales varían independientemente, la

probabilidad de que ocurra un desvanecimiento profundo simultáneamente en todos ellos es

baja. En situaciones reales es de esperar que los canales no sean totalmente independientes,

sin embargo, un índice de correlación bajo sería suficiente para obtener una disminución de

la relación señal a ruido (SNR) media necesaria para alcanzar una determinada probabilidad

de indisponibilidad. A esta disminución de SNR media se llama ganancia de diversidad. Las

diferentes réplicas recibidas de la señal transmitida son combinadas en recepción y enviadas

a un circuito de demodulación y detección. La clasificación de las técnicas de diversidad que

17
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presentaremos más adelante depende del extremo del sistema en el que se implemente, del tipo

de procesamiento que se realice sobre las diferentes réplicas de la señal o del tipo de fenómeno

físico que se explote para obtener réplicas parcial o totalmente incorreladas.

Receptor

Modulador

Canal 2

Transmisor

Demodulador

Canal n

Canal 1

...

Combinador

Figura 2.1: Sistema de diversidad.

En la Fig. 2.2(a) se muestra una realización de dos canales incorrelados en el dominio

del tiempo discreto, mientras que en la Fig. 2.2(b) se puede observar el canal equivalente que

vería el receptor en caso de usar diversidad por selección, en la cual se toma el mejor de, en

este caso, dos canales, discriminando como mejor el canal con mayor envolvente. Se puede

apreciar que a partir de dos canales incorrelados con desvanecimientos profundos, se obtie-

ne un canal equivalente con profundidades de desvanecimiento mucho menores. En general,

si la probabilidad de experimentar un desvanecimiento profundo en un canal es igual ap, la

probabilidad de pérdida de la comunicación debido al desvanecimiento en sistemas de diversi-

dad por selección conN canales independientes es igual a la probabilidad de experimentar un

desvanecimiento simultáneamente en todos los canales, es decir,pN.

2.2. Tipos de diversidad

La clasificación de los sistemas de diversidad depende del tipo de parámetro de interés. De

esta forma, las siguientes clasificaciones son usadas en la literatura:

De acuerdo al extremo del sistema en que se implemente: Diversidad en recepción y

diversidad en transmisión.
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Figura 2.2: Canal equivalente en un sistema de diversidad de dos ramas.

De acuerdo al fenómeno físico usado para lograr diferenciar las réplicas de la señal:

diversidad de espacio o de antena, diversidad de frecuencia, diversidad de tiempo y di-

versidad de polarización.

De acuerdo a la forma en que se utilizan las diferentes réplicas: diversidad por selección,

diversidad por realimentación, diversidad por combinación de razón máxima (MRC) y

diversidad por ganancia constante (EGC).

Diversidad de espacio

La diversidad de espacio, también conocida como diversidad de antena, es una de las for-

mas de diversidad más comunes en los sistemas de comunicaciones inalámbricas. Para enlaces

fijos la diversidad de espacio se implementa generalmente en las estaciones receptoras, donde

se utilizan varias antenas para obtener recepción con diversidad. En los enlaces móviles se

utiliza generalmente diversidad de espacio en la estación base con antenas separadas al menos

la mitad de una longitud de onda, aunque también se puede usar diversidad en las unidades

móviles o en ambos extremos. La Fig. 2.3 muestra un diagrama de bloques generalizado de la
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Figura 2.3: Diagrama de bloques generalizado de la diversidad en espacio.

diversidad de espacio.

Diversidad de frecuencia

Cuando se usa diversidad de frecuencia, la información se transmite en más de una porta-

dora, de tal forma que señales con una separación de frecuencia mayor que determinado valor

no experimenten el mismo desvanecimiento, siendo la separación en frecuencia necesaria para

que los canales estén parcial o totalmente decorrelados una función del ancho de banda de

coherencia del canal. Este valor puede corresponder a una fracción importante del ancho de

banda total utilizado, y por lo tanto, esta técnica tiene la desventaja de necesitar generalmente

un ancho de banda significativamente mayor, con un número igual de receptores que de cana-

les de diversidad. Sin embargo, la diversidad en frecuencia se emplea usualmente en enlaces

por línea de vista que usan FDM y para rutas críticas. En sistemas de diversidad en trans-

misión es posible utilizar la diversidad de frecuencia a través de códigos espacio-frecuencia,

con la misma metodología empleada por los códigos espacio-tiempo que serán descritos más

adelante.

Diversidad de tiempo

En los sistemas por diversidad de tiempo se transmite información repetidamente a espa-

cios de tiempo, de tal forma que la repetición de la señal se haga en condiciones independientes

de desvanecimiento. La retransmisión de las señales reduce la velocidad de transmisión efec-

tiva y, debido a que la separación temporal entre transmisiones de las réplicas debe ser mayor

que la duración media de los desvanecimientos, se produce también una considerable latencia.

Por estas razones la diversidad de tiempo no se usa frecuentemente. El principio de la diver-
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sidad de tiempo es utilizado por los receptores RAKE para sacar provecho de las réplicas de

la señal producto de las múltiples trayectorias, aunque en este caso no exista retransmisión y

probablemente los diferentes multicaminos experimenten similar desvanecimiento.

Diversidad de polarización

Se ha comprobado experimentalmente que las señales polarizadas horizontal y vertical-

mente presentan un grado significativo de decorrelación. Esta decorrelación es debida a las

múltiples reflexiones en el canal entre el transmisor y el receptor con un coeficiente de refle-

xión distinto para cada tipo de polarización, lo que resulta en diferentes amplitudes y fases

para cada señal. Luego de suficientes reflexiones aleatorias, las señales pueden mostrar un alto

grado de decorrelación, haciendo posible la ganancia de diversidad.

Diversidad de ángulo

Las diferentes réplicas de la señal pueden experimentar también diferentes canales de

acuerdo a la dirección en que apunten los lóbulos principales de la(s) antena(s), tanto en el

transmisor como en el receptor. De esta forma, al incidir sobre diferentes superficies de dis-

persión (‘scatterers’), se pueden obtener canales con bajas correlaciones.

Diversidad por selección

Al clasificar las técnicas de diversidad de acuerdo al procesamiento aplicado a las señales

recibidas o transmitidas, una de las técnicas más sencillas es la de selección. Cuando se aplica

en el receptor, su diagrama de bloques es similar al de la Fig. 2.3, donde se pueden utilizar

m demoduladores ym cadenas de RF para proveerm ramas de diversidad, seleccionándose

la rama con mayor SNR, o se pueden utilizarm antenas y solo un demodulador y cadena

de RF, seleccionando la rama con la mayor relación portadora a ruido (CNR). En caso de

su aplicación en transmisión, el receptor debe observar periódicamente todos los canales e

informar al transmisor sobre el canal con mayor envolvente. En caso que todas las ramas

tengan la misma SNR media, la amplitud de la señal de salida del combinador simplemente es

la magnitud de la señal más fuerte

|αc| = max (|α1| , |α2| , ..., |αN |) (2.1)
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y la SNR instantánea es

γc = max (γ1, γ2, ..., γN) . (2.2)

ParaN ramas independientes, la probabilidad que todas las ramas tengan una SNR menor que

γs es la probabilidad equivalente para una única rama elevada aN. Para el caso de canales

Rayleigh viene dada por
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Figura 2.4: Ganancia de diversidad en función del número de ramas usando diversidad por
selección.

pf ade = Pr(γ1, γ2, ..., γN < γs) =
(
1− e−

γs
Γ

)N
. (2.3)

DondeΓ representa la SNR media a la entrada de cada rama. En la Fig. 2.4 se puede observar la

ganancia de diversidad obtenida para sistemas con distinto número de ramas [1]. Por ejemplo,

para una indisponibilidad del 1 %, la ganancia de diversidad usando dos ramas es de 10 dB.

Sin embargo, si la SNR media entre las ramas no es la misma, la probabilidad de encontrar un
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desvanecimiento con profundidad menor deγs es igual a

Pr (γ1, γ2, ..., γN < γs) =
N∏

i=1

(
1− e−

γs
Γ

)
. (2.4)

Los sistemas de diversidad son particularmente sensibles a las diferencias de SNR media entre

sus ramas. La ganancia por diversidad es máxima cuando todas las ramas presentan la misma

SNR media, deteriorándose sensiblemente a medida que se incrementa la diferencia de SNR

media entre ellas. Este comportamiento se puede observar en la Fig. 2.5, en donde se han

graficado las curvas de probabilidad de error en función de la mayor SNR media y la diferencia

entre las SNRs media de las ramas de un sistema de diversidad en recepción por selección

entre dos ramas [1]. A pesar de conseguir prestaciones menores respecto a las técnicas que

combinan más de una señal transmitida o recibida, la técnica de diversidad por conmutación

es de particular interés debido a su simplicidad y el ahorro que implica utilizar una única

cadena de RF. Al usar la técnica de diversidad en selección se puede seleccionar más de una

antena receptora o transmisora, si se utiliza también las técnicas MRC ó ECG descritas más

adelante.

Diversidad por conmutación

Este método es muy similar a la diversidad por selección, excepto que en lugar de usar la

mejor dem señales, los canales son observados en una secuencia determinada hasta encontrar

uno con envolvente por encima de un nivel umbral predeterminado. Este canal se mantiene

hasta que cae por debajo del umbral y el proceso de búsqueda se reinicia. Las estadísticas

de desvanecimiento son un poco inferiores a las obtenidas por el método anterior, pero su

implementación es más sencilla, requiriendo de sólo un receptor. En la Fig. 2.6 se muestra un

diagrama de bloques de este método.

Diversidad por combinación de razón máxima

En este método las señales provenientes de todas las ramas se ponderan de acuerdo a sus

SNRs y se suman. Las señales individuales deben ser co-fasadas antes de ser sumadas, lo que

requiere un receptor individual y un circuito de alineación de fase por cada antena. El método
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Figura 2.5: Comparación de diversidad en recepción por selección para canales con
diferencias de SNR entre ramas.

de combinación de razón máxima produce una SNR a la salida igual a la suma ponderada de las

SNR individuales, por lo que tiene la capacidad de producir una señal con una SNR aceptable

aún cuando ninguna de las señales individuales la posean. Esta técnica proporciona la mejor

reducción estadística de desvanecimiento de las técnicas de diversidad de combinación lineal.

La Fig. 2.7 muestra un diagrama de bloques de este esquema de diversidad en recepción.

A continuación se presenta el desarrollo de la expresión de la SNR para un sistema MRC

de dos ramas. Las señales recibidas son iguales a:

x1 = sh1 + n1 (2.5)

x2 = sh2 + n2 (2.6)

dondehi y ni son los coeficientes complejos del canal y las contribuciones del ruido aditivo

para la ramai, respectivamente. Siguiendo el esquema de combinación, la señal de entrada al
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Figura 2.6: Diagrama de bloques de la diversidad por conmutación.
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Figura 2.7: Diagrama de bloques de la diversidad por combinación de razón máxima.

receptor es

y = G1x1e− jθ1 +G2x2e− jθ2 (2.7)

dondeθi represente el componente de fase dehi y los pesosGi se determinan de acuerdo a

Gi =
h∗i
PN
, (2.8)

representando (.)∗ la operación conjugada yPN la potencia de ruido. Entonces, la salida del

combinador es

y = (h1 + n1)
h∗1
PN
+ (h2 + n2)

h∗2
PN
, (2.9)

y =
1

PN

(
|h1|2 + |h2|2

)
+ n1h∗1 + n2h∗2. (2.10)

La SNR instantánea a la salida del combinador es entonces



26 CAPÍTULO 2. SISTEMAS DE DIVERSIDAD

γc =
(r1 + r2)2

2
2

E

{∣∣∣h∗1n1

∣∣∣2 +
∣∣∣h∗2n2

∣∣∣2
} =

(r2
1 + r2

2)2

PN(r2
1 + r2

2)
, (2.11)

dondeE {.} representa el valor esperado. Finalmente,

γc = γ1 + γ2. (2.12)

Lo que demuestra que la salida del combinador de razón máxima viene dada por la suma de las

SNRs de las ramas individuales. Para estos cálculos se ha supuesto que la correlación entre las

ramas es cero. En la Fig. 2.8 se muestra el efecto que provoca la correlación entre ramas sobre

la ganancia de diversidad [1]; en ella podemos observar que la ganancia de diversidad es toda-

vía significativa incluso cuando la correlación es bastante alta. El coeficiente de correlación se

definió como la correlación cruzada entre las envolventes de dos canales Rayleigh.
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Figura 2.8: Efecto de correlación entre canales en un sistema diversidad por MRC.



2.3. DIVERSIDAD EN TRANSMISIÓN 27

Combinación de ganancia constante

En algunos casos no se dispone de la capacidad de ponderación variable del esquema ante-

rior, por lo que todos los pesos se preestablecen como unitarios pero las señales son alineadas

en fase, obteniéndose la diversidad por EGC. La posibilidad de producir una señal aceptable a

partir de cierto número de entradas inaceptables se mantiene, y el desempeño es ligeramente

menor que el de la MRC, pero superior aún al de diversidad por selección. La EGC ofrece una

alternativa más sencilla a la MRC, pero las desviaciones de fase producidas por el canal deben

ser estimadas para co-fasar las señales recibidas. Al estimar las desviaciones de fase es gene-

ralmente necesario hacer una estimación de canal (en módulo y fase), y solamente es necesario

disponer de amplificadores de ganancia variable para aplicar MRC en recepción, obteniendo

una ganancia de diversidad considerablemente mayor.

2.3. Diversidad en transmisión

Todos los esquemas de diversidad descritos hasta ahora se pueden, en principio, aplicar

tanto en el transmisor como en el receptor. En muchos entornos dispersivos la diversidad de

antena es una técnica práctica, efectiva y por lo tanto ampliamente aplicada para reducir el

efecto del desvanecimiento multicamino. La solución clásica es usar múltiples antenas en el

receptor junto con alguno de los métodos de combinación descritos para mejorar la calidad de

la señal recibida. El principal problema al usar diversidad en recepción en sistemas móviles es

el coste, tamaño y consumo de energía en las unidades móviles. El uso de múltiples antenas

y cadenas de radio frecuencia (o circuitos de selección y conmutación) hace que las unidades

móviles sean grandes y costosas. Una estación base a menudo sirve a cientos o a miles de

unidades móviles, y es por lo tanto más económico añadir equipamiento a las estaciones base

antes que a las unidades móviles. Por estas razones, las técnicas de diversidad han sido casi

exclusivamente aplicadas a las estaciones base. Sin embargo, la misma estación base que sirve

de receptora en el camino de subida (‘uplink’), hace funciones de transmisora en el camino de

bajada (‘downlink’). De esta forma, las mismas antenas usadas en diversidad de recepción pue-

den ser usadas para obtener diversidad en transmisión, sirviendo a todas las unidades móviles

dentro del área de cobertura de la estación base.

Existen distintas técnicas para obtener diversidad en el transmisor, las cuales se pueden
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clasificar en técnicas de lazo abierto y técnicas de lazo cerrado, de acuerdo al uso o no de

un lazo de realimentación del receptor al transmisor. En todos los casos, es necesario realizar

algún procesamiento de señal tanto en el transmisor como en el receptor. Una extensa revisión

del tema se puede encontrar en [2]. El primer esquema de este tipo fue propuesto por Wittne-

ben en el contexto de MULTICAST [3], el cual incluye el esquema de diversidad de retardo

de Seshadri y Winters [4] como un caso especial. En diversidad de tiempo o de retardo se usan

dos antenas transmisoras y la señal transmitida por la primera antena se retarda un intervalo

de tiempo para ser transmitida por la segunda antena. Wittneben demostró que los esquemas

de diversidad de tiempo son óptimos en el sentido de que la diversidad obtenida con un re-

ceptor óptimo es proporcional al número de antenas. Más tarde, Foschini estudió arquitecturas

espacio-temporales por capas para sistemas con múltiples antenas [5], las cuales consisten en

esquemas de transmisión multicapa que permiten obtener diversidad espacio-tiempo con o sin

codificación. En esos sistemas no existe ortogonalidad entre las señales transmitidas, razón

por la cual estas llegan al receptor contaminadas por señales de otras capas, haciendo nece-

saria la aplicación de un proceso de cancelación de interferencia en recepción. Más tarde, la

codificación espacio-temporal recibió una atención creciente debido a su buen desempeño pa-

ra transmisión a altas velocidades en ambientes con desvanecimiento lento. En [6] se propuso

la codificación trellis espacio-temporal, la cual está basada en un diseño conjunto de codifica-

ción, modulación y diversidad en transmisión y recepción. Aunque esta codificación ofrece un

desempeño muy alto, su complejidad de decodificación (medida según el número de estados

trellis en el decodificador) puede llegar a ser muy elevada al incrementarse exponencialmente

con el nivel de la diversidad y la velocidad de transmisión.

En una célebre publicación, Alamouti [7] descubrió un esquema de diversidad en transmi-

sión de lazo abierto usando dos antenas transmisoras y una antena receptora que fácilmente se

extiende al uso de varias antenas receptoras; esquema que más tarde se conocería como códi-

go espacio-tiempo de bloques (STBC). La STBC proporciona diversidad espacial completa y

hace uso de un algoritmo de decodificación muy sencillo que únicamente requiere de proce-

samiento lineal sobre las señales recibidas. Su simplicidad lo hace atractivo, por lo que más

tarde fue generalizado por Tarokh para un número arbitrario de antenas transmisoras [8].

En caso de usar realimentación desde el receptor al transmisor, se puede adaptar la trans-

misión de las señales de acuerdo a las condiciones de la matriz de canal. Esta realimentación
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obliga a establecer una comunicación bidireccional, por lo que se llaman de lazo cerrado.

En [9] se estudia la capacidad de un sistema de múltiples entradas y múltiples salidas (MIMO)

cuando se seleccionan las mejores antenas tanto en el transmisor como en el receptor, encon-

trando que la capacidad de este es muy similar al del sistema con complejidad completa. Más

tarde se propuso un sistema híbrido de selección y combinación de razón máxima tanto en

transmisión como en recepción [10], en la cual se seleccionan las mejores antenas en ambos

extremos y las señales transmitidas son ponderadas de acuerdo a la envolvente de los canales;

en recepción se utiliza un MRC convencional sobre las antenas seleccionadas. Ese esquema

requiere de una información actualizada y detallada en el transmisor para poder realizar la

ponderación de la señales transmitidas por las distintas antenas. Frecuentemente, esta inten-

sa realimentación no es factible, lo que motiva la propuesta de sistemas con menor carga de

realimentación.

En diversidad por selección se selecciona la mejor antena para la transmisión basándose

en la calidad de la señal recibida en el receptor [11] [12], requiriendo sólo de un código de se-

lección de antena como información de realimentación. Otro esquema similar es la diversidad

por conmutación, donde se conmuta a otra antena transmisora cada vez que la señal recibida

cae por debajo de un umbral establecido. La diversidad por conmutación se puede realizar

también sin información de realimentación saltando de una antena a otra en períodos regula-

res [13]. Recientes estudios han hecho uso de diversidad por selección junto con codificación

bloque espacio-tiempo [14,15]. En estos esquemas,N de M antenas transmisoras disponibles

son seleccionadas para la transmisión y un código espacio-tiempo (STC) se aplica sobre las

antenas seleccionadas. Los resultados obtenidos para el caso de transmitir el código de Ala-

mouti muestran una mejora del desempeño con respecto al esquema de Alamouti sin selección

de antena a medida que el número de antenas disponible aumenta [16].

A continuación se presenta una descripción de algunos STBC ortogonales (OSTBC) uti-

lizados en los sistemas de diversidad de transmisión de lazo abierto. Se muestran las expre-

siones de las señales recibidas y decodificadas y se hace una comparación de los sistemas de

lazo abierto basados en STBCs. Seguidamente, se tratan algunos sistemas de diversidad de

transmisión de lazo cerrado.
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2.4. STBC ortogonales

Un código espacio-tiempo de bloque (STBC) se define por medio de una matriz de trans-

misiónG de dimensionesp × n, cuyas entidades son combinaciones lineales de las variables

s1, s2, ..., sk y sus conjugados, representandon el número de antenas transmisoras yp el nú-

mero de intervalos de tiempo necesarios para transmitir un bloque de código. Los datos se

codifican usando la matrizG y se dividen enn flujos los cuales se transmiten simultáneamente

utilizando lasn antenas transmisoras. Supongamos que la transmisión en banda base emplea

una constelación de señalA con 2b elementos. En el intervalo temporal 1,kb bits llegan al

codificador, el cual selecciona señales de la constelacións1, s2, ..., sk. Si la matrizC representa

los símbolos transmitidos, sus entradas son combinaciones lineales de lassi y sus conjugados,

y por lo tantoC contiene símbolos específicos de la constelación o sus combinaciones lineales,

los cuales son transmitidos desde lasn antenas para cadakb bits. Seact
i el elemento en la fila

t-ésima y la columnai-ésima deC, las entradasct
i, i = 1,2, ..., n son transmitidas simultánea-

mente desde las antenas transmisoras 1,2, ..., n en cada intervalo de tiempot = 1,2, ..., p. Así,

la columnai-ésima deC representa los símbolos transmitidos desde la antenai-ésima y la fila

t-ésima deC representa los símbolos transmitidos en el intervalo de tiempot. Dado que se

utilizan p intervalos de tiempo para transmitirk símbolos, la tasa del código esR = k/p.

Así pues, la señal recibida en cada antena receptora es una superposición lineal de lasn se-

ñales transmitidas perturbadas por ruido. La decodificación puede hacerse mediante el criterio

de máxima verosimilitud debido a la estructura ortogonal del STBC, obteniendo un algoritmo

de decodificación basado únicamente en un procesamiento lineal en el receptor. Los STBCs se

diseñan para alcanzar el máximo orden de diversidad para un número dado de antenas trans-

misoras y receptoras sujetas a la condición de tener un algoritmo de decodificación sencillo.

Adicionalmente, existen STBCs no ortogonales [17–19] de tasa unitaria, pero que requieren

de un procesamiento adicional en recepción para cancelar la interferencia entre símbolos. En

esta tesis se tratan solamente STBC ortogonales.

2.4.1. Código de Alamouti

Esta técnica [7] es un esquema sencillo de diversidad en transmisión que mejora la calidad

de la señal recibida usando dos antenas transmisoras y un procesamiento de señal sencillo en
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el receptor. El orden de diversidad que se obtendría es igual al alcanzado si se aplicase com-

binación de razón máxima con dos antenas en el receptor, y el sistema se puede generalizar a

dos antenas transmisoras yM antenas receptoras para proporcionar un orden de diversidad de

2M. Todo esto se consigue sin ninguna realimentación desde el receptor al transmisor, con una

pequeña complejidad de computación y sin expansión en ancho de banda, ya que la redundan-

cia generalmente se aplica en el espacio. La disminución de la sensibilidad al desvanecimiento

puede permitir el uso de esquemas de modulación de mayor nivel para incrementar la tasa

de datos efectiva, para obtener menores factores de reuso en un entorno multicelular o para

aumentar el área de cobertura de los sistemas. A continuación se presentan las expresiones de

las señales recibidas al utilizar el código de Alamouti con solo una antena receptora.

En un período de símbolo se transmiten dos señales simultáneamente desde las dos antenas.

La señal transmitida desde la antena número uno la denotamos pors0 y desde la antena número

dos pors1. En el siguiente período de símbolo la señal−s∗1 se transmite desde la antena uno

y s∗0 desde la antena dos, de esta manera, la codificación se hace en el espacio y en el tiempo

(la codificación también se podría hacer en espacio y en frecuencia; de esta forma, en lugar

de dos períodos de símbolo adyacentes se usarían dos portadoras adyacentes con codificación

espacio-frecuencia, aunque esto involucraría una expansión del ancho de banda, y por tanto,

una disminución de la capacidad del sistema en términos de b/s/Hz). La matriz de transmisión

correspondiente al código de Alamouti es

G2 =


s0 s1

−s∗1 s∗0

 , (2.13)

y la tasa del código es unitaria al necesitar dos intervalos de tiempo para transmitir dos símbo-

los. La Fig. 2.9 muestra un diagrama detallado de la estructura de un sistema que usa el código

de Alamouti con un receptor y detección de máxima verosimilitud.

El canali en el instantet se puede modelar por una distorsión multiplicativa complejahi(t).

Suponiendo que el desvanecimiento es constante para dos símbolos consecutivos,

h0(t) = h0(t + T ) = h0 = α0e jθ0 (2.14)

h1(t) = h1(t + T ) = h1 = α1e jθ1 (2.15)
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−ŝ∗1
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ruido

Figura 2.9: Sistema TAD-STBC con una antena receptora usando el código de Alamouti.

dondeT representa la duración del símbolo, mientras queαi y θi representan la amplitud y fase

del canali . Las señales recibidas se pueden expresar como

r0 = r(t) = h0s0 + h1s1 + n0 (2.16)

r1 = r(t + T ) = −h0s∗1 + h1s∗0 + n1, (2.17)

donder0 y r1 son las señales recibidas en el instantet y t + T y n0 y n1 son variables aleatorias

complejas representando el ruido en el receptor y la interferencia.

El esquema de recepción del combinador para el MRC en recepción de dos ramas es

s̃0 = ĥ∗0r0 + ĥ1r∗1 (2.18)

s̃1 = ĥ∗1r0 − ĥ0r∗1, (2.19)
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dondeĥi representa la estimación del canalhi. Sustituyendo tenemos

s̃0 =
(
α2

0 + α
2
1

)
s0 + ĥ∗0n0 + ĥ1n∗1 (2.20)

s̃1 =
(
α2

0 + α
2
1

)
s1 − ĥ0n∗1 + ĥ∗1n0. (2.21)

Eb/No (dB)

B
E

R

1 Tx, 1 Rx (Sin div.)

1 Tx, 4 Rx (MRRC)
2 Tx, 2 Rx (Alamouti)
1 Tx, 2 Rx (MRRC)
2 Tx, 1 Rx (Alamouti)

0 5 10 15 20 25

10−4

10−3

10−2

10−1

Figura 2.10: Comparación del rendimiento de TAD usando el código de Alamouti respecto a
sistemas de diversidad en recepción por MRC.

En la Fig. 2.10 [7] se compara el rendimiento de sistemas de diversidad en recepción

usando MRC en recepción respecto a sistemas de diversidad de transmisión usando el código

de Alamouti. Se utilizó una modulación BPSK y los canales se modelaron como Rayleigh

independientes idénticamente distribuidos (i.i.d.). La potencia total transmitida desde las dos

antenas con el nuevo esquema es la misma que la potencia transmitida desde la única antena

para el receptor MRC y se ha supuesto que se dispone de un conocimiento perfecto del canal

en recepción. En la Fig. 2.10 se puede apreciar que el rendimiento del sistema de diversidad de

antena en transmisión (TAD) con un receptor es 3 dB menor que aquel del MRC en recepción

de dos ramas. Esta penalización de 3 dB se debe a que cada antena transmisora transmite la
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mitad de la potencia para asegurar que la potencia total transmitida sea la misma que al utilizar

una antena transmisora. Si la potencia transmitida por cada antena en el nuevo esquema fuera

la misma que la transmitida por la única antena del esquema MRC en recepción, el rendimiento

sería idéntico. En cualquier caso, incluso con esta suposición de igual potencia total radiada

para ambos esquemas, la ganancia de diversidad para una BER de 10−4 está sobre 15 dB.

2.4.2. OSTBC para más de dos antenas transmisoras

Al extender los STBC ortogonales (OSTBC) para más de dos antenas, es inevitable tener

una pérdida de capacidad del sistema, ya que la única solución que preserva la tasa de trans-

misión es la presentada por Alamouti para dos antenas transmisoras. Existen OSTBC que son

extensiones del código de Alamouti para más de dos antenas que obtienen un buen desempeño,

pero pagando el precio de reducir la tasa en un 50 %; son los llamados códigos de tasa1
2. Sin

embargo, Tarokh demostró en [6] que existen códigos esporádicos para tres y cuatro antenas

transmisoras que permiten mejorar el rendimiento respecto al código de Alamouti sacrificando

la tasa en un 25 %; son los llamados códigos esporádicos de tasa3
4.

2.4.3. Códigos de tasa12 para tres y cuatro antenas transmisoras

Las respectivas matrices de transmisión de los OSTBC de tasa1
2 para 3 y 4 antenas son:

G3 =



s0 −s1 −s2 −s3 s∗0 −s∗1 −s∗2 −s∗3
s1 s0 s3 −s2 s∗1 s∗0 s∗3 −s∗2
s2 −s3 s0 s1 s∗2 −s∗3 s∗0 s∗1



T

, (2.22)

y

G4 =



s0 −s1 −s2 −s3 s∗0 −s∗1 −s∗2 −s∗3
s1 s0 s3 −s2 s∗1 s∗0 s∗3 −s∗2
s2 −s3 s0 s1 s∗2 −s∗3 s∗0 s∗1
s3 s2 −s1 s0 s∗3 s∗2 −s∗1 s∗0



T

, (2.23)

donde (.)T representa la operación trasposición. De nuevo, el algoritmo de decodificación de

estos códigos consiste en una combinación lineal de las señales recibidas. Las expresiones de
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las señales recibidas para el OSTBC correspondiente a cuatro antenas son:

r0 = h0s0 + h1s1 + h2s2 + h3s3 + n0 (2.24)

r1 = −h0s1 + h1s0 − h2s3 + h3s2 + n1 (2.25)

r2 = −h0s2 + h1s3 + h2s0 + h3s1 + n2 (2.26)

r3 = −h0s3 − h1s2 + h2s1 + h3s0 + n3 (2.27)

r4 = h0s∗0 + h1s∗1 + h2s∗2 + h3s∗3 + n4 (2.28)

r5 = −h0s∗1 + h1s∗0 − h2s∗3 + h3s∗2 + n5 (2.29)

r6 = −h0s∗2 + h1s∗3 + h2s∗0 + h3s∗1 + n6 (2.30)

r7 = −h0s∗3 − h1s∗2 + h2s∗1 + h3s∗0 + n7. (2.31)

Suponiendo que el desvanecimiento es plano y constante durante ocho símbolos consecutivos,

es decir

hi(t) = hi(t + kT ) = hi = αie
jθi ∀i = 1, ..,4∧ k = 1, ...,8 (2.32)

y que la combinación de las señales recibidas se hace obedeciendo a las siguientes expresiones:

s̃0 = ĥ∗0r0 + ĥ∗1r1 + ĥ∗2r2 + ĥ∗3r3 + ĥ0r∗4 + ĥ1r∗5 + ĥ2r∗6 + ĥ3r∗7 (2.33)

s̃1 = ĥ∗1r0 − ĥ∗0r1 − ĥ∗3r2 + ĥ∗2r3 + ĥ12
∗r4 − ĥ∗0r5 − ĥ∗3r6 + ĥ∗2r7 (2.34)

s̃2 = ĥ∗2r0 + ĥ∗3r1 − ĥ∗0r2 − ĥ∗1r3 + ĥ2r∗4 + ĥ3r∗5 − ĥ0r∗6 − ĥ1r∗7 (2.35)

s̃3 = ĥ∗3r0 − ĥ∗2r1 + ĥ∗1r2 − ĥ∗0r3 + ĥ3r∗4 − ĥ2r∗5 + ĥ1r∗6 − ĥ0r∗7, (2.36)

las expresiones de las señales decodificadas son:

s̃0 = s0

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗0n0+ ĥ∗1n1+ ĥ∗2n2+ ĥ∗3n3+ ĥ0n∗4+ ĥ1n∗5+ ĥ2n∗6+ ĥ3n∗7 (2.37)

s̃1 = s1

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗1n0− ĥ∗0n1− ĥ∗3n2+ ĥ∗2n3+ ĥ1n∗4− ĥ0n∗5− ĥ3n∗6+ ĥ2n∗7 (2.38)

s̃2 = s2

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗2n0+ ĥ∗3n1− ĥ∗0n2− ĥ∗1n3+ ĥ2n∗4+ ĥ3n∗5− ĥ0n∗6− ĥ1n∗7 (2.39)
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s̃3 = s3

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗3n0− ĥ∗2n1+ ĥ∗1n2− ĥ∗0n3+ ĥ3n∗4− ĥ2n∗5+ ĥ1n∗6− ĥ0n∗7. (2.40)

Para el caso de tres antenas transmisoras, es suficiente con sustituirh3 = ĥ3 = 0̄. Las expresio-

nes resultantes son:

s̃0 = s0

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+ ĥ∗0n0 + ĥ∗1n1 + ĥ∗2n2 + ĥ0n∗4 + ĥ1n∗5 + ĥ2n∗6 (2.41)

s̃1 = s1

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+ ĥ∗1n0 − ĥ∗0n1 + ĥ∗2n3 + ĥ1n∗4 − ĥ0n∗5 + ĥ2n∗7 (2.42)

s̃2 = s2

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+ ĥ∗2n0 − ĥ∗0n2 − ĥ∗1n3 + ĥ2n∗4 − ĥ0n∗6 − ĥ1n∗7 (2.43)

s̃3 = s3

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
− ĥ∗2n1 + ĥ∗1n2 − ĥ∗0n3 − ĥ2n∗5 + ĥ1n∗6 − ĥ0n∗7. (2.44)

2.4.4. Códigos esporádicos de tasa34 para tres y cuatro antenas transmi-

soras

Las respectivas matrices de transmisión de los OSTBC esporádicos para 3 y 4 antenas son:

H3 =



s0 s1
s2√

2

−s∗1 s∗0
s2√

2
s∗2√

2

s∗2√
2

(−s0−s∗0+s1−s∗1)

2
s∗2√

2
− s∗2√

2

(s1+s∗1+s0−s∗0)

2



(2.45)

y

H4 =



s0 s1
s2√

2
s2√

2

−s∗1 s∗0
s2√

2
− s2√

2
s∗2√

2

s∗2√
2

(−s0−s∗0+s1−s∗1)

2

(−s1−s∗1+s0−s∗0)

2
s∗2√

2
− s∗2√

2

(s1+s∗1+s0−s∗0)

2 − (s0+s∗0+s1−s∗1)

2



. (2.46)

El algoritmo de decodificación de estos códigos, al igual que en el caso de Alamouti, consiste

en una combinación lineal de las señales recibidas. Las expresiones de las señales recibidas

para el OSTBC correspondiente a cuatro antenas son:

r0 = h0s0 + h1s1 +
h2√

2
s2 +

h3√
2

s2 + n0 (2.47)
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r1 = −h0s∗1 + h1s∗0 +
h2√

2
s2 −

h3√
2

s2 + n1 (2.48)

r2 =
h0√

2
s∗2 +

h1√
2

s∗2 +
h2

2
(−s0 + s∗0 + s1 + s∗1

)
+

h3

2
(
s0 − s∗0 − s1 − s∗1

)
+ n2 (2.49)

r3 =
h0√

2
s∗2 −

h1√
2

s∗2 +
h2

2
(
s0 − s∗0 + s1 − s∗1

) − h3

2
(
s0 − s∗0 + s1 − s∗1

)
+ n3 (2.50)

y la combinación de las señales recibidas se hace obedeciendo a las siguientes expresiones:

s̃0 = ĥ∗0r0 + ĥ∗1r1 +
1
2

(
ĥ∗2 − ĥ∗3

)
(r3 − r2) −

1
2

(
ĥ2 + ĥ3

)
(r3 + r2)

∗ (2.51)

s̃1 = ĥ∗1r0 − ĥ∗0r1 +
1
2

(
ĥ∗2 − ĥ∗3

)
(r3 + r2) +

1
2

(
ĥ2 + ĥ3

)
(r3 − r2)

∗ (2.52)

s̃2 =
ĥ∗2√

2
(r0 + r1) +

ĥ∗3√
2

(r0 − r1) +

(
ĥ0 + ĥ1

)

√
2

r∗2 +

(
ĥ0 − ĥ1

)

√
2

r∗3. (2.53)

Finalmente, las expresiones de las señales decodificadas son:

s̃0 = s0

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗0n0 + ĥ∗1n1 +

1
2

(
ĥ∗2 − ĥ∗3

)
(n3 − n2) −

1
2

(
ĥ2 + ĥ3

)
(n3 + n2)

∗

(2.54)

s̃1 = s1

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ĥ∗1n0 − ĥ∗0n1 +

1
2

(
ĥ∗2 − ĥ∗3

)
(n3 + n2) +

1
2

(
ĥ2 + ĥ3

)
(n3 − n2)

∗

(2.55)

s̃2 = s2

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+

ĥ∗2√
2

(n0 + n1) +
ĥ∗3√

2
(n0 − n1) +

(
ĥ0 + ĥ1

)

√
2

n∗2 +

(
ĥ0 − ĥ1

)

√
2

n∗3.

(2.56)

Para el caso de tres antenas transmisoras, es suficiente con sustituirh3 = ĥ3 = 0̄. Las expresio-

nes resultantes son:

s̃0 = s0

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+ ĥ∗0n0 + ĥ∗1n1 +

ĥ∗2
2

(n3 − n2) −
ĥ2

2
(n3 + n2)

∗ (2.57)

s̃1 = s1

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+ ĥ∗1n0 − ĥ∗0n1 +

ĥ∗2
2

(n3 + n2) +
ĥ2

2
(n3 − n2)

∗ (2.58)

s̃2 = s2

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2

]
+

ĥ∗2√
2

(n0 + n1) +

(
ĥ0 + ĥ1

)

√
2

n∗2 +

(
ĥ0 − ĥ1

)

√
2

n∗3. (2.59)
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2.4.5. Comparación del rendimiento de los OSTBC

La Fig. 2.12 muestra la BER para un sistema con transmisión de 3 b/s/Hz. Los resultados se

presentan para una, dos, tres y cuatro antenas transmisoras con sólo una antena receptora. Para

el caso de utilizar una antena transmisora, es decir, sin utilizar STC, la modulación utilizada

es 8PSK. La transmisión usando dos antenas transmisoras emplea la constelación 8PSK y la

matriz de transmisiónG2. Para tres y cuatro antenas transmisoras, la constelación es 16QAM

y las matrices de transmisiónH3 y H4, respectivamente. Así, la tasa de transmisión total en

cada caso es 3 b/s/Hz. En esta figura se puede observar que para una BER de 10−5 la matriz

H4 tiene alrededor de 7 dB de ganancia sobre el uso deG2.

En la Fig. 2.11 se muestra la BER para una transmisión de 2 b/s/Hz usando una, dos, tres y

cuatro antenas transmisoras. Las transmisiones con una y dos antenas transmisoras emplean la

constelación QPSK con el uso de la matrizG2 para el segundo caso. Para tres y cuatro antenas

la constelación es 16QAM y las matricesG3 y G4 respectivamente. En este caso, para una

BER de 10−5 la ganancia deG4 sobreG2 está alrededor de 5 dB.

2.5. Diversidad de lazo cerrado

Los STC propuestos en [6–8] son adecuados para sistemas de lazo abierto, pues fueron

diseñados bajo la hipótesis de que el transmisor no dispone de información sobre la matriz

de canal. Si existe un enlace de realimentación por medio del cual el receptor le informe al

transmisor sobre el estado o la estadística de la matriz de canal, o provea algún otro tipo de

información, el transmisor puede adaptarse a las condiciones del entorno, constituyendo así

un sistema TAD de lazo cerrado. Los sistemas TAD de lazo cerrado pueden ofrecer diversidad

completa y un incremento de la SNR recibida, usando o no STC, superando generalmente en

rendimiento a aquellos de lazo abierto, principalmente en entornos de baja movilidad y baja

latencia. Los sistemas TAD de lazo cerrado se pueden enmarcar dentro de las técnicas de adap-

tación de transmisión, junto a las técnicas de modulación adaptativa [20, 20–24], codificación

adaptativa [25–27] y control de potencia [27–30], las cuales pueden variar el tamaño de la

constelación, la tasa de símbolo, la tasa de codificación, el nivel de potencia de transmisión

o los pesos asignados a las diferentes antenas. Las especificaciones 3GPP FDD WCDMA ac-

tualmente incluyen dos modos de TAD de lazo cerrado con dos antenas transmisoras, haciendo
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Figura 2.11: Comparación del rendimiento de sistemas TAD usando diferentes OSTBC
transmitiendo a 2 b/s/Hz.
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Figura 2.12: Comparación del rendimiento de sistemas TAD usando diferentes OSTBC
transmitiendo a 3 b/s/Hz.
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adaptación de fase solamente (Modo 1) o de fase y potencia (Modo 2) [31].

2.5.1. Sistemas TAD-STC de potencia variable

A continuación se describirá un sistema propuesto en [32] en el cual se combina un STC

con un ajuste de la potencia de transmisión en cada antena. Un diagrama de bloques del sistema

se muestra en la Fig. 2.13, en el cual el transmisor combina el codificador STC con un pesaje

de la potencia transmitida en cada antena. Los pesos de transmisión (wi) se calculan basándose

en la información de realimentación desde el receptor bajo la condición de limite de potencia

|w1|2 + |w2|2 = 1. (2.60)

Para codificar las señales transmitidas se utiliza el código de Alamouti. AsumiendoNr antenas

...STC

Codificador

−X∗2, X1

X∗1, X2

w1

w2

Figura 2.13: Extemo transmisor de un TAD-STC de potencia variable.

receptoras, como se muestra en la Fig. 2.13, las señales recibidasri(n) y ri(n + 1) correspon-

dientes a dos intervalos de símbolo sucesivos en la antena receptorai se pueden expresar como



r1(n)

r∗1(n + 1)

r2(n)

r∗2(n + 1)
...

rNr(n)

r∗Nr
(n + 1)



=



w1h11 w2h21

w2h∗21 −w1h∗11

w1h12 w2h22

w2h∗22 −w1h∗12
...

...

w1h1Nr w2h2Nr

w2h∗2Nr
−w1h∗1Nr




X1

X2

 +



v1(n)

v∗1(n + 1)

v2(n)

v∗2(n + 1)
...

vNr(n)

v∗Nr
(n + 1)



(2.61)
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dondehi j son los coeficientes del canal desde la antena transmisorai hasta la antena receptora

j y v(n) es el ruido aditivo blanco Gaussiano de desviación estándarσv, el cual es indepen-

diente para todas las antenas receptoras. En la Fig. 2.14 se muestra el diagrama de bloques del

receptor, en el cual las señales se combinan, decodifican y liberan de interferencias cruzadas

debidas a la pérdida de ortogonalidad del OSTBC producto de la ponderación de potencia en

el transmisor. La señal a la salida de esta última etapa viene dada por


X̂1

X̂2

 =

|A|2 + |B|2 0

0 |A|2 + |B|2




X1

X2

 +


A∗ −B

B∗ A

 Ṽ (n) (2.62)

donde

A = w1

Nr∑

i=1

|h1i|2+w2

Nr∑

i=1

|h2i|2, (2.63)

B = w2

Nr∑

i=1

h∗1ih2i − w1

Nr∑

i=1

h∗1ih2i. (2.64)

La SNR de la señal de salida se calcula como

...       STC
interferencia

cruzada

DecodificadorCombinador
Cancelador X̃

Figura 2.14: Extremo receptor de un TAD-STC de potencia variable.

S NR
∣∣∣hi j =

(
|A|2 + |B|2

)
Es

σ2
v

∑
i

∑
j

∣∣∣hi j

∣∣∣2
, (2.65)

dondeEs es la energía de la señal transmitida yσ2
v es la potencia del ruido blanco. La SNR

en (2.65) se puede maximizar bajo la restricción de la potencia de transmisión (2.60) a fin

de buscar los pesos de transmisión óptimos. Para simplificar este problema y tomando en
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cuenta que el términoA en (2.64) contribuye dominantemente a la energía de señal, se puede

maximizar la SNR en función solamente del términoA. Así, se puede encontrar el peso óptimo

calculando∂A/∂w1 = 0 junto con la restricción de potencia dada en (2.60). De esta manera

w1 =

1+
(

Nr∑
i=1
|h2i|2/

Nr∑
i=1
|h1i|2

)2
− 1

2

w2 =

1+
(

Nr∑
i=1
|h1i|2/

Nr∑
i=1
|h2i|2

)2
− 1

2
. (2.66)

Estas expresiones muestran que sólo la razón de la suma de las magnitudes de los canales de

propagación es suficiente como información de realimentación para que el transmisor calcule

los pesos de transmisión óptimos. Sustituyendo estos pesos dentro de la expresión (2.65), la

SNR de salida es

S NR
∣∣∣hi j =


(

Nr∑
i=1
|h1i|2

)3

+

(
Nr∑
i=1
|h2i|2

)3 Es


(

Nr∑
i=1
|h1i|2

)2

+

(
Nr∑
i=1
|h1i|2

)2σ2
v

. (2.67)

La SNR media se podría calcular conociendo la función densidad de probabilidad del canal.

Suponiendo que todos los canales de propagación,hi j, son independientes e i.i.d. con desva-

necimiento Rayleigh de función densidad de probabilidad

f
(
hi j

)
=

hi j

σ2
0

e−h2
i j

/
2σ2

0, (2.68)

la SNR de salida media se obtiene integrando el producto de la función densidad de probabi-

lidad conjunta y la SNR de (2.67). La ganancia de rendimiento de esta técnica con respecto al

sistema sin adaptación para dos antenas transmisoras y una antena receptora (2x1), dos antenas

receptoras (2x2) y cuatro antenas receptoras (2x4) es

S NR(2x1)

S NRAlamouti
= 1,55dB ,

S NR(2x2)

S NRAlamouti
= 0,8dB ,

S NR(2x4)

S NRAlamouti
= 0,4dB. (2.69)

Como se puede observar, el sistema con adaptación de potencia tiene un mejor desempeño que

aquel de un sistema de potencia constante, consiguiendo una ganancia de hasta 1.55 dB para

el caso de una antena receptora. Sin embargo, esta ganancia disminuye cuando el número de
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antenas receptoras aumenta.

2.5.2. Diversidad en transmisión por selección de antena

Una de las principales desventajas de utilizar múltiples antenas en transmisión y/o en re-

cepción es el incremento de la complejidad de la circuitería y su costo. Para reducir el costo

de los circuitos a través del uso de un menor número de cadenas de RF y para aprovechar la

CSI en transmisión, se han propuesto varios esquemas de lazo cerrado basados en selección de

antena [10,33–39]. En [10,33,34] se analizaron las ventajas y el rendimiento de técnicas híbri-

das de selección/MRC. En [35–38] se estudió la capacidad alcanzable en los sistemas MIMO

cuando se usa selección de antena. En el contexto de multiplexación espacial, las ventajas de

utilizar técnicas de selección han sido consideradas en [39].

En las técnicas de diversidad en transmisión por selección de antena (SAS), el receptor

selecciona la mejor antena transmisora y envía esta información al transmisor. El criterio de

decisión está basado generalmente en la SNR de las señales recibidas. El vector de señales

recibidas es

y = Hx + n (2.70)

dondex = (x1, ..., xNt)T es el vector de señales transmitidas,H la matriz de canal deNr × Nt,

n = (n1, ..., nNr) es el vector de ruido blanco Gaussiano de media cero y varianzaN0 y Nt y

Nr son el número de antenas transmisoras y receptoras, respectivamente. La matriz de canal se

puede expresar como

H =



h11 h12 . . . h1Nt

h21 h22 . . . h2Nt

...
... . . .

...

hNr1 hNr2 . . . hNrNt



. (2.71)

donde el canal entre lai-ésima antena transmisora y laj-ésima antena receptorahi j se modela

como una variable aleatoria Gaussiana compleja de media cero y varianza unitaria (desvane-

cimiento Rayleigh). El receptor calcula en el instantet la siguiente métrica

ϑ(t) =
Nr∑

j=1

∣∣∣hji(t)
∣∣∣2 (2.72)
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parai = 1, . . . ,Nt. La mejor antena transmisorait
b se determina según

it
b = argi máx[ϑ(t)] . (2.73)

El receptor envía esta información al transmisor usando log2(Nt) bits de información. El ren-

dimiento del sistema es sensiblemente afectado por la frecuencia de realimentación y por la

velocidad del móvil. En [11] se demostró que el rendimiento de un sistema de selección de una

antena transmisora se aproxima al del código de Alamouti parafDTs > 0,5, dondefDTs es la

frecuencia Doppler del canal (fD) normalizada al tiempo del símbolo (Ts). Sin embargo, para

fDTs < 0,5, el sistema de selección de antena supera al código de Alamouti en hasta 2 dB.

2.5.3. Combinación de STC y selección de antena

El uso de técnicas de selección de antena en combinación con STCs ha despertado también

considerable interés [15,16,30,40,41]. En [16] se demostró que la selección de un subconjunto

de las antenas transmisoras disponibles en combinación con STCs proporciona un incremento

en la SNR promedio cuando se dispone de conocimiento exacto del canal, manteniendo el

orden de diversidad igual a aquel obtenido cuando se usan todas las antenas disponibles. En

caso de utilizar el código de Alamouti en un sistema conNt antenas transmisoras yNr antenas

receptoras, se seleccionan dos antenas transmisoras de un total deCN
2 posibles pares, donde

CN
2 =


N

2

 . (2.74)

El receptor estima todos los posibles canales durante un período de entrenamiento, evalúa el

par de antenas óptimo para transmitir el STC y realimenta esta información de selección al

transmisor a través del enlace de realimentación. Suponiendo que se seleccionan las antenas

transmisorasm y n, la SNR recibida sobre cada flujo de datos es

γi = γ0

Nr∑

i=1

(
|him|2 + |hin|2

)
(2.75)
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dondeγ0 = Es/2No es la energía por antena transmisora dividida por la potencia de ruido. El

criterio de selección utilizado en [14, 16] es el de elegir las columnas de la matriz de canalH

(Nr×Nt) que maximicen (2.75). Claramente, se elegirían las columnas con las dos normas más

altas. El valor esperado de la SNR, o equivalentemente, la SNR media con selección de antena

viene dada por

E{γ} = γ0E


Nr∑

i=1

(
|him|2 + |hin|2

)
 = γ0E


Nr∑

i=1

|him|2
 + γ0E


Nr∑

i=1

|hin|2
 , (2.76)

dondeE{.} representa el valor esperado. Haciendo un análisis estadístico se obtiene [42]

E {γ} = E {γ0
(
XNt + XNt−1

)}
(2.77)

dondeXi es un conjunto de variables aleatorias gamma i.i.d. ordenadas de tal manera que

X1 ≤ X2 ≤ · · · ≤ Xi ≤ · · · ≤ XNt−1 ≤ XNt y dondeXi es lai−ésima columna de más alta norma

al cuadrado. Continuando con el desarrollo se llega a

E
{
XNt

}
=

Nt

(Nr − 1)!

Nt−1∑

r=0

(−1)r CNt−1
r

(Nr−1)r∑

s=0

as (Nr, r)
(Nr + s)!

(r + 1)(Nr+s+1)
, (2.78)

dondeas(Nr, r) es el coeficiente dexs en la expansión de


Nr−1∑

l=0

xl

l!


r

y

E
{
XNt−1

}
=

Nt (Nt − 1)
(Nr − 1)!

Nt−2∑

r=0

(−1)rCNt−2
r

(Nr−1)(r+1)∑

s=0

as (Nr, r + 1)
(Nr + s)!

(r + 2)(Nr+s+1)
(2.79)

dondeas(Nr, r + 1) es el coeficientexs en la expansión de


Nr−1∑

l=0

xl

l!


(r+1)

.
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La ganancia de esta técnica de selección de antena con respecto al esquema estándar de

Alamouti se define como

g (dB) = 10 log10

(
E
{
XNt + XNt−1

}

2Nr

)
. (2.80)

En la Fig. 2.15 se muestra la ganancia expresada por (2.80), donde cada curva representa la

ganancia en SNR media (dB) para un número fijo de antenas receptoras y un número variable

de antenas transmisoras. Se observan ganancias entre 2 y 3 dB para un número razonable de

antenas transmisoras y para dos antenas receptoras. También cabe destacar que la ganancia

va decreciendo a medida que aumenta el número de antenas receptoras. Para un caso más

Nt

G
an

an
ci

a
(d

B
)

Nr = 6

Nr = 2
Nr = 3
Nr = 4
Nr = 5

3 4 5 6 7 8 9 10
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1
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3

Figura 2.15: Ganancia por diversidad de selección usando el código de Alamouti en función
del número de antenas transmisoras.

general donde se seleccionanMt deNt antenas transmisoras y transmitiendo un código bloque

espacio-tiempo por lasMt antenas seleccionadas, conNr antenas receptoras [16], la ganancia

se calcula como

g = 10 log10

(
E{γ}
γ0Nr Mt

)
= 10 log10

(
E
{
γ0
(
XNt + XNt−1 + ... + XNt−Mt+1

)}

γ0Nr Mt

)
, (2.81)
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donde

γ0 =
Es

MtN0
(2.82)

E{Xk} =
Nt!

(k − 1)!(Nt − k)!(Nr − 1)!

k−1∑

r=0

(−1)r
(
Ck−1

r

)

(Nr−1)(Nt−k+r)∑

s=0

as (Nr,Nt − k + r) (Nr + s)!

(Nt − k + r + 1)(Nr+s+1)


(2.83)

siendoγ0Nr Mt la SNR media del código OSTBC transmitido sin selección de antena.

2.5.4. Combinación de OSTBC y codificación adaptativa por subgrupos

de antenas

La técnica de lazo cerrado consistente en la combinación de OSTBC y codificación adap-

tativa por subgrupos de antenas (OSTBC-SGE) [43] ofrece la explotación del potencial de

diversidad de arreglos con más de dos antenas transmisoras sin introducir interferencia entre

las señales transmitidas por cada una de ellas. Para aprovechar la ortogonalidad de un STBC

para dos antenas transmisoras, las antenas se dividen en subgrupos de dos, con cada subgrupo

correspondiendo a una de las dos salidas del codificador STBC. Se emplean vectores de co-

dificación adaptativos en cada subgrupo para mejorar la ganancia de diversidad y mantener la

ortogonalidad entre las señales transmitidas entre los diferentes grupos. Un método de restric-

ción de cuadrante de fase permite reducir la cantidad de información de realimentación y la

complejidad computacional. La cantidad de información de realimentación puede ir desde 1 y

2 bits para sistemas con 3 o 4 antenas, ventaja que puede ser de interés práctico en el diseño

de sistemas de comunicaciones.

Estructura del sistema

Se considera un sistema conM antenas transmisoras y una antena receptora. El diagra-

ma de bloques de la representación en banda base del sistema se muestra en la Fig. 2.16.

En transmisión, los datos binarios se codifican y modulan, para luego alimentar los símbolos

modulados al codificador STBC. Sin pérdida de generalidad, se asume que a intervalos de sím-

bolos consecutivost1 y t2, la entrada al codificador STBC ess1 y s2, respectivamente, donde

s j ∈ S, para j = 1,2, conS representando el conjunto de símbolos modulados, y la energía

de modulación del símbolo esE{|s j|2} = Es. En el codificador STBC los símboloss1 y s2 son
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demultiplexados en dos trenes de datos, y la salida del codificador STBC se puede escribir

como

d1 = [d11 d21]
T = [s1 s∗2]

T ∈ C2×1, (2.84)

d2 = [d12 d22]
T = [s2 − s∗1]

T ∈ C2×1, (2.85)

dondedk corresponde alk-ésimo tren de salida del codificador STBC, transmitiendodk j al

instantet j.

...
......
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Figura 2.16: Diagrama de bloques del sistema de codificación adaptativa por subgrupos.

LasM antenas transmisoras se dividen en dos subgrupos de antenas, donde cada subgrupo

corresponde a una de las salidasd1, d2 del codificador STBC. El número de antenas del grupo

k-ésimo esMk, parak = 1,2, conM1+M2 = M. Se emplean codificadores adaptativos lineales

en cada subgrupo de antenas, los cuales son usados para colocar los dos trenes de datos en

las M antenas transmisoras con la ayuda de la información de realimentación. Si se define el

vector de codificación del subgrupok-ésimo como

wk = [wk,1 wk,2 . . . wk,Mk ] ∈ C1×Mk , parak = 1,2, (2.86)
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con la restricción de potenciaw1w1
H + w2w2

H = 1, entonces las señales codificadas a ser

transmitidas por el subgrupok-ésimo se pueden escribir en formato matricial de la siguiente

forma

Xk = dkwk ∈ C2×Mk , parak = 1,2, (2.87)

con los símbolos de la primera fila deXk transmitidos en el períodot1 y los símbolos de la

segunda fila transmitidos ent2.

En el canal, las señales transmitidas son corrompidas por el desvanecimiento multicamino

y el ruido AWGN. Las señales recibidas son la suma de las señales propagadas en todas las

antenas más ruido, y pueden representarse por

r = [X1X2]


h1

h2

 + z,

= d1w1h1 + d2w2h2 + z,

(2.88)

donder = [r1 r2]T , z = [z1 z2]T son el vector recibido y el vector de ruido AWGN, respec-

tivamente, conrk y zk correspondiendo al instantetk, mientras quehk ∈ CMk×1 representa la

respuesta impulsiva del canal definida como

hk =
[
hk,1 hk,2 . . . hk,Mk

]T , parak = 1,2, (2.89)

con el elementohk,m, param = 1,2, . . . ,Mk, siendo la respuesta impulsiva del canal entre la

m-ésima antena transmisora del subgrupok-ésimo y la antena receptora.

Combinando (2.85) y (2.88), la relación entrada-salida se puede reescribir como


r1

r∗2

 =


w1h1 w2h2

−h2
Hw2

H h1
Hw1

H




s1

s2

 +


z1

z∗2



= Hs+ z̃,

(2.90)

donde (.)H representa la operación traspuesta conjugada, ys = [s1 s2]
T , z =

[
z1 z∗2

]T
son los

vectores de señal y ruido, respectivamente, mientras que la matriz ortogonal de canalH se
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definió como

H =


w1h1 w2h2

−h2
Hw2

H h1
Hw1

H

 ∈ C
2×2. (2.91)

De (2.90) y (2.91) se puede computar el vector de decisióny =
[
y1 y2

]T como

y = HHr

= (|h1w1|2 + |h2w2|2)s+ v,
(2.92)

dondev = HHz es el componente de ruido con matriz de co-varianza (|h1w1|2 + |h2w2|2)I 2No,

y No = E
{
|zk|2

}
.

Restricción de cuadrante de fase

Para alcanzar la máxima SNR en recepción, el criterio de diseño óptimo para los vectores

de codificaciónw1 y w2 es

(w1,w2) =
argmax

(w1,w2) ∈ W
{|h1w1|2 + |h2w2|2}, (2.93)

dondeW es el conjunto de todos los posibles pares de vectores de codificación que satisfacen

w1w1
H + w2w2

H = 1. Los valores óptimos dew1 y w2 se pueden obtener por medio de una

búsqueda exhaustiva de todos los elementos deW. El tamaño deW aumenta exponencial-

mente con el número de antenas transmisoras, y por lo tanto este método de diseño del vector

de codificación no es apropiado para un alto número de antenas. Para reducir la complejidad y

la cantidad de información de realimentación se utiliza un método de restricción de cuadran-

te de fase. Para un sistema conM antenas transmisoras, seaM1 = M2 =
M
2 si M es par, y

M1 =
M+1

2 ,M2 =
M−1

2 si M es impar. Se define el vector de codificaciónwk como

wk =
1
√

M

[
1 exp(− j

qk,2π

2
) . . . exp(− j

qk,Mkπ

2
)
]
, (2.94)

dondeqk,m ∈ 0,1,2,3, param = 2,3, . . . ,Mk y k = 1,2, es la información de realimentación,

con cadaqk,m conteniendo 2 bits de información. Para sistemas conM antenas transmisoras, el

número total de bits de realimentación requeridos por el algoritmo es 2M−4. Por conveniencia
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de representación, seaq1,1 = q2,1 = 0. Finalmente, la información de realimentaciónqk,m se

puede computar como

f (n) =



� θ̃k,m+π/4
π/2 �, θ̃k,m ∈ [π/4,7π/4),

0, en otro caso.
, (2.95)

donde�.� representa el entero menor más cercano.

2.5.5. Combinación de beamforming y OSTBCs

En la técnica de combinación de beamforming y OSTBCs (OSTBC-BF) [44] se utiliza

un esquema de transmisión que adapta un STC predeterminado a la CSI por medio de una

transformación lineal. Los OSTBCs pertenecientes a los tipos descritos en este capítulo son

procesados linealmente para tomar en cuenta la CSI. De esta forma, se combinan los beneficios

de la transmisión con beamforming y las ventajas de los OSTBCs.

En la Fig. 2.17 se ilustra un sistema de comunicaciones con múltiples antenas transmisoras

tanto en transmisión como en recepción. Se asume que el transmisor tiene algún conocimiento

de la realización del canal. Para utilizar este conocimiento sin sacrificar las ventajas de los STC

convencionales, el transmisor realiza la codificación espacio-tiempo seguida de una transfor-

mación linealW. El STC codifica los datos a ser transmitidoss(n), donden es el índice de

tiempo discreto, en palabras código que son divididas en un conjunto de secuencias paralelas

y generalmente diferentes. Estas palabras código son transformadas linealmente para adaptar

el código a la CSI. Así se forma un nuevo conjunto de secuencias de símbolos paralelos, sien-

do Gaussiana cada secuencia transmitida por su correspondiente antena. Finalmente, los datos

transmitidos se recuperan por medio de un decodificador de máxima verosimilitud.

...

...

W
s(n) s̃(n)

Codif
STBC

Rx

Figura 2.17: Diagrama de bloques del sistema de combinación de OSTBC y beamforming.
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Las señales de información son transmitidas a través de una matriz de canal cuyos ele-

mentos se han supuesto como no selectivos en frecuencia. SeaM y N el número de antenas

transmisoras y receptoras, respectivamente. La salida de cada antena receptora es una super-

posición ponderada deM señales transmitidas, contaminadas por ruido. Agrupando las salidas

filtradas y muestreadas en banda base de cada antena receptora en un vectorx(n) deN × 1, la

señal recibida en el instanten se puede escribir como

x(n) = HHc(n) + v(n). (2.96)

El canal se asume que obedece a una distribución compleja con vector de mediamh y matriz

de co-varianzaRhh. Los símbolos transformados linealmente, transmitidos por lasM antenas

en el instanten se pueden representar por

c(n) = [c1(n) c2(n) . . . cM(n)]T =Wc̄(n). (2.97)

Aquí, c̄(n) corresponde a la salida del STC yW es la mencionada matriz de transformación

lineal, la cual se determina de tal forma que se minimice cierto límite superior de probabilidad

de error de palabra código; para detalles sobre la determinación deW se recomienda consultar

[44]. El término de ruidov(n) se asume como una VA AWGN con matriz de co-varianzaσ2I N.

El problema de optimización que conduce a la solución deW puede resolverse en forma

cerrada para unos pocos casos especiales. En particular, tomando en cuenta la calidad de la

CSI, se pueden diferenciar casos donde no exista CSI y donde la CSI es perfecta. En el primer

caso se considera que no se tiene conocimiento del canal. En esta situación, la transformación

lineal óptima es una matriz unitaria escalada, una solución obvia dada porW = I M/M. De esta

forma, las palabras código son transmitidas sin modificación. Esto es razonable, pues tomando

en cuenta las suposiciones bajo las cuales se diseñaron los OSTBCs, se interpreta que si el

transmisor no conoce el canal, la mejor solución sería una solución ‘neutral’. El segundo caso

se supone que el CSI es perfecta. SeaΩ(m)
k el k-ésimo bloque de tamañoM ×M en la diagonal

de mh|ĥmh|ĥ
H, dondemh|ĥ denota la matriz de media del canal verdadero condicionado a la

CSI. DefínaseΘ como

Θ =

N∑

k=1

Ω
(m)
k . (2.98)
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Suponiendo que uno de los eigenvalores deΘ es estrictamente mayor que todos los restantes,

la solución corresponde a la siguiente transformación lineal asintótica:

W = [υM 0 . . . 0] (2.99)

dondeυM es el eigenvector deΘ correspondiente al mayor eigenvalor.

Debido a la estructura especial de los OSTBCs y a que solo una columna deW es diferente

de cero, (2.99) se puede interpretar como el beamforming en la dirección deυM. Para visuali-

zarlo, considérese el ejemplo de dos antenas transmisoras con el código de Alamouti dado por

(2.13). Usando (2.99), se puede observar que la señal transmitida por las dos antenas durante

los instantesn y n + 1 se puede escribir como

C =WG2 = [c(n) c(n + 1)] = [υM s(n) υM s(n + 1)] . (2.100)

Claramente, se realiza un beamforming en la dirección deυM.

Nótese que debido a la CSI perfecta,mh|ĥ → h, dondeh = vec(H), en el sentido cuadrático

medio, o sea,mh|ĥ es esencialmente igual ah. En consecuencia,mh|ĥmH
h|ĥ
→ hhH, o lo que es

igual,Θ→ HH H, ambos en el sentido cuadrático medio. De esta forma, para propósitos prác-

ticosυM se puede considerar igual al vector singular izquierdo deH correspondiente al valor

singular más alto. La transmisión se conduce de la misma forma que en un esquema que utiliza

la descomposición de valor singular de la matriz de canal para convertir el sistema MIMO en

un conjunto de subcanales paralelos. Ese método fue examinado, por ejemplo, en [45], donde

se utilizó un procedimiento de ‘water-filling’ para distribuir la potencia transmitida entre todos

los subcanales. Sin embargo, debido a la estructura del OSTBC, el OSTBC-BF difiere en que

solamente se usa el subcanal más fuerte. Producto de la ortogonalidad del STC, la decodifica-

ción de los símbolos se desacopla, permitiendo el estudio del esquema de transmisión a partir

de los símbolos considerados por separado.

Luego de resolver un problema de optimización convexo, el procedimiento general para

determinarW se puede resumir como [44]
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1. Seal = 1

2. Resuélvase respecto aµ

1+
M − l + 1
αη

−
M∑

k=l

αηN +
√
α2η2N2 + 4αηλ̂kµ

2αµη
= 0 (2.101)

dondeα representa la varianza condicional de los coeficientes del canal,η = µmin/σ
2,

siendoµmin un factor de escala que depende del STC utilizado,λ̂k es elk-ésimo eigenva-

lor obtenido a partir de la CSI, yµ es el multiplicador de Lagrange correspondiente a la

restricción de potencia.

3. Compútese

λi =
αηN +

√
α2η2N2 + 4αηλ̂kµ

2αµη
− 1
αµ
, i = l, . . . ,M.

4. Siλl < 0, hágaseλl = 0, l = l + 1 y repítase el procedimiento a partir del paso 2.

5. CompúteseWopt = V̂Λ1/2, dondeΥ = V̂Λ̂V̂
H

es la descomposición de eigenvalores

(EVD) de la matriz

Υ =
1
α

N∑

k=1

Ω
(m)
k . (2.102)

Escenario simplificado

En un escenario simplificado en donde las antenas, tanto en transmisión como en recepción,

están suficientemente separadas como para obtener un desvanecimiento independiente y con

una situación de ‘scattering’ rico, sin línea de vista, los coeficienteshi j de la matriz de canal

se pueden modelar como VAs i.i.d Gaussianas complejas de media cero. Seaσ2
h la varianza

de cada coeficiente de canal individual. Los coeficientes del canal estimadoĥi j se modelan de

la misma forma. Sihi j y ĥi j son en conjunto Gaussianos complejos, la distribución del canal

verdadero y la CSI en transmisión está completamente caracterizada por las matrices de co-

varianzaRhh = σ
2
hI MN, Rhĥ = σ

2
hρI MN, Rĥĥ = σ

2
hI MN y los vectores mediamh = mĥ = 0,

dondeρ = E{hi jĥ∗i j}/σ2
h. Este modelo conduce a una distribución de canal condicional descrita
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por

mh|ĥ = ρĥ (2.103)

Rhh|ĥ = σ
2
h(1− |ρ|2)I MN . (2.104)

Para utilizar el esquema de transmisión mostrado en la Fig. 2.17,α y Υ̂ deben ser calcula-

das. Basándose en (2.104),

Υ̂ =
1
α

N∑

k=1

Ω
(m)
k =

|ρ|2
α

ĤĤ
H
. (2.105)

dondeα = σ2
h(1− |ρ|2).

Por ejemplo, para un sistema con una única antena receptora y un escenario simplificado,

se sigue que

Υ̂ =
|ρ|2
α

ĥĥ
H
. (2.106)

Expresiones analíticas para los eigenvalores y para el eigenvector correspondiente al mayor

eigenvalor se obtienen fácilmente por medio de

λ̂1 = · · · = λ̂M−1 = 0, λ̂M =
|ρ|2
α
|ĥ|2, (2.107)

y

υM =
ĥ

|ĥ|
(2.108)

respectivamente.

2.6. Conclusiones

En este capítulo se ha realizado una revisión de la literatura sobre técnicas de diversidad.

Los sistemas de diversidad se han establecido como una herramienta efectiva para proveer

mejoras en la recepción en sistemas inalámbricas a costos relativamente bajos. Existe un am-

plio rango de implementaciones de diversidad, muchas de las cuales son prácticas y ofrecen

ganancias significativas con bajos costos añadidos, llegando a ser la diversidad en recepción

una técnicas completamente madura. En este informe se describen los principios físicos que
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justifican el concepto de diversidad, se revisan las principales implementaciones de diversidad

en recepción y se comparan estas en términos de ganancia contra complejidad.

Debido a la madurez de las técnicas de diversidad en recepción y al hecho de que el incre-

mento de la ganancia por diversidad disminuye con el número de antenas receptoras, en los

últimos años ha surgido un considerable interés por las técnicas de diversidad en transmisión.

El aumentar la capacidad de los sistemas de comunicación y el disminuir la complejidad de los

receptores han sido dos de las motivaciones que han impulsado el estudio de los sistemas de

diversidad de transmisión. En este capítulo se han descrito distintas técnicas de diversidad en

transmisión de lazo cerrado que permiten la adaptación de la transmisión al estado de la matriz

del canal, algunas de las cuales servirán más adelante como referencia para la evaluación de

alguna de las propuestas realizadas en esta tesis.
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Capı́tulo 3
Estimación de canal en sistemas

OFDM-STBC

3.1. Introducción

En un sistema OFDM es necesario tener una referencia de fase y amplitud de la constela-

ción en cada suportadora para estimar los bits recibidos. La constelación de cada subportadora

sufre desplazamientos de fase y cambios de amplitud aleatorios, causados por desviaciones de

la frecuencia de portadora, por pérdida de sincronización o por el desvanecimiento selectivo en

frecuencia. Para compensar esas variaciones aleatorias de fase y amplitud, existen los métodos

de detección coherente y de detección diferencial. En la detección coherente se utilizan am-

plitudes y fases de referencia para determinar las fronteras de decisión más adecuadas para la

constelación en cada subportadora. La información de referencia está limitada por la cantidad

de sobrecarga que se puede introducir al sistema, razón por la cual existen distintas técnicas

de estimación de canal. En la detección diferencial no se utiliza una referencia absoluta de

amplitud y fase, sino que se trabaja con las diferencias de amplitud y fase entre símbolos con-

secutivos. La detección diferencial se puede hacer en el dominio del tiempo o en el dominio

de la frecuencia, comparando en el primer caso la amplitud y fase de cada subportadora con

aquellas del símbolo OFDM anterior, o como en el segundo caso comparando con las subpor-

tadoras adyacentes dentro del mismo símbolo OFDM. En este capítulo se describirán algunas

técnicas de estimación de canal coherente en el dominio de la frecuencia para sistemas basados

63
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en códigos espacio-temporales ortogonales.

3.2. Estimación de canal coherente en sistemas SISO-OFDM

La Fig. 3.1 muestra un diagrama de bloques de un receptor de un sistema OFDM de única

entrada-única salida (SISO) coherente. Luego de bajar la portadora a frecuencia intermedia

y realizar la conversión analógico-digital, se utiliza la transformada directa de Fourier (FFT)

para demodular lasN subportadoras de la señal OFDM. Para cada símbolo, la salida de la

FFT contieneN símbolos modulados MPSK o MQAM. Sin embargo, estos valores contienen

desplazamientos de fase y amplitud aleatorios, por lo que el bloque de estimación de canal debe

obtener referencias de fase y amplitud para cada subportadora. Basándose en dichas señales

de referencia, existen las técnicas de estimación de canal descritas a continuación.

Decodificacioncoherente

Estimacion
de canal

RF A/D−FFT Desentrelazado/Deteccion

Figura 3.1: Diagrama de bloques de un receptor OFDM coherente.

3.2.1. Estimadores bidimensionales de canal

En general, los canales de radio poseen desvanecimientos tanto en tiempo como en fre-

cuencia, razón por la cual un estimador de canal debe estimar amplitudes y fases en todas

las subportadoras. Una forma de lograrlo es usando un estimador bidimensional que estime el

valor de referencia basado en unos pocos símbolos pilotos. El concepto se ilustra en la Fig.

3.2, en donde se dibujó un bloque de 9 símbolos OFDM con 14 subportadoras. Las subporta-

doras marcadas en color son pilotos conocidos. Es posible obtener valores de referencia para

todas las subportadoras basándose en dichos pilotos [1–4]. Para poder interpolar los canales

estimados en tiempo y frecuencia a partir de los pilotos disponibles, el espaciamiento entre
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Figura 3.2: Ejemplo de disposición de pilotos en un bloque de 9 símbolos OFDM con 14
subportadoras.

pilotos debe cumplir con el teorema de Nyquist, el cual afirma que el intervalo de muestreo

debe ser menor que el inverso del ancho de banda doble de la señal muestreada. En el caso de

OFDM, esto significa que existe un mínimo espaciamiento entre las subportadoras y un míni-

mo espaciamiento entre los símbolos pilotos. Si se cumplen estos requisitos se puede obtener

una buena estimación de canal por medio de un algoritmo sencillo. Sin embargo, mientras más

pilotos se usen menor será la SNR efectiva disponible para los datos. Por lo tanto, la densidad

de pilotos es un compromiso entre el rendimiento de la estimación de canal y la pérdida de

SNR efectiva.

Para determinar el espaciamiento mínimo entre pilotos en tiempo y frecuencia, es necesario

encontrar el ancho de banda de la variación del canal en tiempo y en frecuencia. Esos anchos

de banda son iguales al ensanchamiento DopplerBd en el dominio del tiempo y a la máxima

dispersión de retardoτmax en el dominio de la frecuencia [5]. Por lo tanto, los requerimientos

para el espaciado en el tiempo y la frecuenciast y s f son

st <
1
Bd

(3.1)

s f <
1
τmax
. (3.2)
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Seap̂ el vector de pilotos yh el vector de canal que se ha de estimar; el problema de esti-

mación de canal consiste en encontrar una estimación de canalĥ a través de una combinación

lineal de los elementos dêp. De acuerdo con [6], la estimación de error cuadrático medio (LS)

para este problema está dada por

ĥ = Rhp̂R−1
p̂p̂p̂ (3.3)

dondeRhp̂ es la matriz de co-varianza cruzada entreh y los pilotos estimados ruidososp̂, dada

por

Rhp̂ = E{hp̂H}, (3.4)

dondeRp̂p̂ representa la matriz da auto co-varianza de los pilotos estimados

Rp̂p̂ = E{p̂Hp̂H} = Rpp + σ
2
n

(
ppH

)−1
. (3.5)

Suponiendo que todos los pilotos tienen la misma potencia, la matriz de auto co-varianza

de los pilotos se puede reescribir como

Rp̂p̂ = Rpp +
1
γ

I , (3.6)

dondeγ es la SNR por piloto yRpp es la matriz de auto co-varianza de los pilotos libres de

ruido. Por lo tanto, la estimación de canal se puede expresar de la siguiente forma

ĥ = Rhp̂

(
Rpp +

1
γ

I
)−1

p̂. (3.7)

La estimación de canal por medio de la multiplicación de una matriz de interpolación con los

pilotos estimados es representada por (3.7). Se puede observar que la matriz de interpolación

no depende de los símbolos recibidos, sino solamente del número y posición de los pilotos, y

por lo tanto puede diseñarse como una matriz constante.

Los elementos de las matrices de co-varianzaRhp̂ y Rp̂p̂ se pueden calcular como sigue.

Ambas matrices contienen los valores de correlación entre subportadoras para diferentes espa-

ciamientos de tiempo y frecuencia. Sik y l son el número de la subportadora y el número del
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símbolo OFDM, respectivamente, los valores de correlación están dados por

E{hk,l p̂
∗
k′,l′ } = E{pk,l p̂

∗
k′,l′ } = r f (k − k′)rt(l − l′), (3.8)

dondert(l) y r f (k) son las funciones de correlación en el tiempo y la frecuencia, respectiva-

mente. Para un perfil potencia retardo (PDP) con decaimiento exponencial,r f (k) está dada

por

r f (k) =
1

1+ 2π jτrmsk/T
(3.9)

donde 1/T es el espaciamiento entre portadoras, es decir, el inverso del intervalo FFT. Para

un desvanecimiento temporal con frecuencia Doppler máximafmax y un espectro de Jakes, la

función de correlación temporalrt(l) está dada por

rt(l) = Jo (2π fmaxlTs) , (3.10)

dondeJo(x) es la función de Bessel de orden cero del primero tipo yTs es la duración del

símbolo OFDM (la duración del intervalo FFT más el tiempo de guarda).

3.2.2. Estimadores de canal unidimensionales

La técnica de estimación de canal descrita en la sección anterior realiza una interpolación

bidimensional para estimar en puntos de la rejilla tiempo-frecuencia basados en pilotos dis-

puestos convenientemente. En lugar de realizar directamente una interpolación bidimensional,

es posible separar el proceso de interpolación en dos fases unidimensionales, como se ilustra

en la Fig. 3.3 [7]. Usando esta técnica se interpola en el dominio de la frecuencia para todos

los símbolos que contienen pilotos; luego, se interpola en el dominio del tiempo para cada

subportadora.

3.2.3. Estimación de canal dirigida por decisión

Las técnicas de estimación descritas anteriormente están basadas en pilotos. La principal

desventaja de la inserción de pilotos es el costo en potencia de transmisión y en eficiencia

espectral. Para evitar estos costos, la estimación de canal dirigida por decisión utiliza una esti-
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Figura 3.3: Estimación de canal usando interpolación separada en frecuencia (1) y tiempo (2).

mación de los datos para demodular la subportadora recibida, la cual puede ser luego utilizada

para estimar el canal. Sin embargo, ¿cómo puede ser esto posible, si se necesita una estimación

de canal para realizar la demodulación?. Si el canal visto por esa subportadora varía con rela-

tiva lentitud, se puede utilizar el canal estimado en instantes previos [8]. Este método permite

obtener una mayor eficiencia espectral que los basados en pilotos, pero requiere que exista una

buena correlación entre símbolos adyacentes, y está sujeto a ráfaga de errores. Para comenzar

con la estimación de canal dirigida por decisión debe transmitirse al menos un símbolo OFDM

conocido. Esto permite que el receptor obtenga estimaciones para todas las subportadoras. Fi-

nalmente, una vez que se han separado los datos del canal estimado, se pueden aplicar técnicas

de interpolación unidimensional o bidimensional.

3.3. Estimación de canal en sistemas OFDM-STC

Un sistema OFDM basado en un STBC se muestra en la Fig 3.4. Al momento de la transmi-

sión (n), un bloque de datos binarios{b[n, k] :} k = 0,1, . . . es codificado enp señales diferen-

tes,{ti[n, k]} k = 0,1, . . ., parai = 1,2, .., p, dondep es el número total de antenas transmisoras.

Los vectores codificados se modulan utilizando una transformada inversa de Fourier discreta

(IDFT) de N puntos formando una secuencia de símbolos OFDM. Se agrega una extensión
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cíclica a cada símbolo OFDM, y las señales resultantes son transmitidas. A continuación se

usará la siguiente notación:hi[n, k] representa la respuesta impulsiva delk-ésimo tono al ins-

tanten entre la antena transmisoraq-ésima y la antena receptora.TG representa la longitud del

prefijo cíclico, el cual debe ser mayor o igual al orden dehi[n, k] (L). La transformada discreta

de Fourier (DFT) de la señal recibida es la superposición dep señales distorsionadas, las cuales

se pueden expresar como

r[n, k] =
p∑

i=1

hi[n, k]ti[n, k] + w[n, k], (3.11)

dondew[n, k] es el ruido aditivo Gaussiano complejo, de media cero y varianzaσ2
n, incorrelado

para distintosn y k. Luego de recibir y demodularQ señales consecutivas, siendoQ la longitud

del STBC, las señales son combinadas con los canales estimados de acuerdo al código usado.

Codif
STBC

S/P

P/S

IDFT
y CP

IDFT
y CP

IDFT
y CP

S/PRemover CP
y DFTSTBC

Estimador
de canal

b[n, k]

b̂[n, k]

t1[n, k]

tp[n, k]

r[n, k]

ĥi[n, k]

Decodif

Figura 3.4: Sistema OFDM-STBC.
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3.4. Efecto del error de estimación de canal en OSTBC

En el contexto de sistemas TAD, los OSTBCs no utilizan información de realimentación,

pero necesitan estimar el canal proveniente de cada antena transmisora en recepción. La es-

timación de canal en la práctica produce errores que afecta el rendimiento de los códigos; el

impacto del error de estimación de canal ha sido estudiado por varios autores [9,10]. En cuanto

a los efectos de la correlación en los sistemas basados en OSTBCs, gracias a la codificación

espacio-tiempo no se depende de la decorrelación entre los elementos de la matriz de canal

para separar las señales en recepción, pero la cuantificación del deterioro de su rendimien-

to con el índice de correlación podría proveer información útil al considerar la aplicación de

estos códigos. A continuación se presentan las expresiones de las señales recibidas para los

OSTBC de tasa 1,12 y 3
4 en presencia de errores de estimación de canales Rayleigh en canales

de banda estrecha. Se muestra a través de simulaciones cómo sufre el rendimiento de dichos

códigos como consecuencia de la pérdida de ortogonalidad debida a errores de estimación de

canal [9–11]. Estos resultados aplican a sistemas OFDM-OSTBC cuando sus subportadoras

experimentan canales no dispersivos de distribución Rayleigh. Para el código de Alamouti, las

expresiones de las señales decodificada son:

s̃0 = As0 + Bs1 + ĥ∗0n0 + ĥ1n∗1 (3.12)

s̃1 = As1 +Cs0 − ĥ0n∗1 + ĥ∗i n0. (3.13)

Donde

A = α̂0α0e j∆θ0 + α̂1α1e j∆θ1 (3.14)

B = α̂0α1e j(θ1−θ̂0) − α̂1α0e j(θ̂1−θ0) (3.15)

C = α̂1α0e j(θ0−θ̂1) − α̂0α1e j(θ̂0−θ1). (3.16)

Se puede observar que las señales detectadas son corrompidas por el ruido y por los errores

de estimación de canal tanto en amplitud como en fase (3.12 y 3.13), pero también por un

término cruzado (3.15 y 3.16), que se cancela solamente al tener estimación perfecta de canal.

Si ˆ̄h0 = h̄0 y ˆ̄h1 = h̄1

s̃0 = s0

(
α2

0 + α
2
1

)
+ h∗0n0 + h1n∗1 (3.17)
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s̃1 = s1

(
α2

0 + α
2
1

)
+ h∗1n0 − h0n∗1, (3.18)

como se estableció en [12]. Para le OSTBC de tasa1
2 para cuatro antenas, las expresiones de

las señales decodificada son:

˜̄s0 =s̄0Γ4 + s̄1 [I10+ I23] + s̄2 [I20+ I31] + s̄3 [I12+ I30] + ˆ̄h∗0n̄0 +
ˆ̄h∗1n̄1 +

ˆ̄h∗2n̄2+

ˆ̄h∗3n̄3 +
ˆ̄h0n̄∗4 +

ˆ̄h1n̄∗5 +
ˆ̄h2n̄∗6 +

ˆ̄h3n̄∗7
(3.19)

˜̄s1 =s̄1Γ4 + s̄0 [I01+ I32] + s̄2 [I21+ I03] + s̄3 [I20+ I31] + ˆ̄h∗1n̄0 − ˆ̄h∗0n̄1 − ˆ̄h∗3n̄2+

ˆ̄h∗2n̄3 +
ˆ̄h1n̄∗4 − ˆ̄h0n̄∗5 − ˆ̄h3n̄∗6 +

ˆ̄h2n̄∗7
(3.20)

˜̄s2 =s̄2Γ4 + s̄0 [I02+ I13] + s̄1 [I12+ I30] + s̄3 [I02+ I32] + h∗2n̄0 +
ˆ̄h∗3n̄1 − ˆ̄h∗0n̄2−

ˆ̄h∗1n̄3 +
ˆ̄h2n̄∗4 +

ˆ̄h3n̄∗5 − ˆ̄h0n̄∗6 − ˆ̄h1n̄∗7
(3.21)

˜̄s3 =s̄3Γ4 + s̄0 [I21+ I03] + s̄1 [I02+ I13] + s̄2 [I10+ I23] + ˆ̄h∗3n̄0 − ˆ̄h∗2n̄1 +
ˆ̄h∗1n̄2−

ˆ̄h∗0n̄3 +
ˆ̄h3n̄∗4 − ˆ̄h2n̄∗5 +

ˆ̄h1n̄∗6 − ˆ̄h0n̄∗7
, (3.22)

donde

Γ4 = 2α0α̂0 cos(∆θ0) + 2α1α̂1 cos(∆θ1) + 2α2α̂2 cos(∆θ2) + 2α3α̂3 cos(∆θ3) , (3.23)

Inm = 2αnα̂m cos
(
θn − θ̂m

)
− 2αmα̂n cos

(
θm − θ̂n

)
(3.24)

y h̄i = α̂ie jθ̂i es el canal estimado entre la antena transmisorai y la antena receptora. Se puede

demostrar que sī̂hi = h̄i

˜̄s0 = s̄0

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ˆ̄h∗0n̄0+

ˆ̄h∗1n̄1+
ˆ̄h∗2n̄2+

ˆ̄h∗3n̄3+
ˆ̄h0n̄∗4+

ˆ̄h1n̄∗5+
ˆ̄h2n̄∗6+

ˆ̄h3n̄∗7 (3.25)

˜̄s1 = s̄1

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ˆ̄h∗1n̄0− ˆ̄h∗0n̄1− ˆ̄h∗3n̄2+

ˆ̄h∗2n̄3+
ˆ̄h1n̄∗4− ˆ̄h0n̄∗5− ˆ̄h3n̄∗6+

ˆ̄h2n̄∗7 (3.26)

˜̄s2 = s̄2

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ˆ̄h∗2n̄0+

ˆ̄h∗3n̄1− ˆ̄h∗0n̄2− ˆ̄h∗1n̄3+
ˆ̄h2n̄∗4+

ˆ̄h3n̄∗5− ˆ̄h0n̄∗6− ˆ̄h1n̄∗7 (3.27)

˜̄s3 = s̄3

[
2α2

0 + 2α2
1 + 2α2

2 + 2α2
3

]
+ ˆ̄h∗3n̄0− ˆ̄h∗2n̄1+

ˆ̄h∗1n̄2− ˆ̄h∗0n̄3+
ˆ̄h3n̄∗4− ˆ̄h2n̄∗5+

ˆ̄h1n̄∗6− ˆ̄h0n̄∗7, (3.28)

como se estableció en [13]. Para el caso del OSTBC de tasa1
2 y tres transmisores, es suficiente

con hacer̂̄h3 = h̄3 = 0̄ en (3.19) para obtener la correspondiente expresión. Para el OSTBC de
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tasa3
4 y cuatro antenas transmisoras, las expresiones de las señales decodificada son:

˜̄s0 =s̄0 [Ω4 + 2α0α̂0sinh(∆θ0) − α2α̂2sinh(∆θ2) − α3α̂3sinh(∆θ3)] + s̄1D10+

s̄∗1

[
1
2

(D32+ D23) + α2α̂2sinh(∆θ2) − α3α̂3sinh(∆θ3)

]
− s̄0

2
(D32+ D23)+

s̄2√
2

(D20+ D30) +
s̄∗2√
2

(D13− D12) + ˆ̄h∗0n̄0 +

( ˆ̄h2 − ˆ̄h3

)∗

2
(n̄2 − n̄3)+

ˆ̄h∗1n̄1 −
ˆ̄h2 +

ˆ̄h3

2
(n̄2 + n̄3)

∗

(3.29)

˜̄s1 =s̄1 [Ω4 + 2α1α̂1sinh(∆θ1) − α2α̂2sinh(∆θ2) − α3α̂3sinh(∆θ3)] + s̄0D01+

s̄∗0

[
1
2

(D23− D32) − α2α̂2sinh(∆θ2) + α3α̂3sinh(∆θ3)

]
− s̄1

1
2

(D32+ D23)+

s̄2√
2

(D21+ D31)
s̄∗2√
2

(D02− D03) + ˆ̄h∗1n̄0 − ˆ̄h0n̄1 +

( ˆ̄h2 − ˆ̄h3

)∗

2
(n̄2 + n̄3)+

ˆ̄h2 +
ˆ̄h3

2
(n̄3 − n̄2)

∗

(3.30)

˜̄s2 =s̄2Ω4 +
s̄0√
2

(D02+ D03) +
s̄∗0√
2

(D12− D13) +
s̄1√
2

(D12+ D13)+

s̄∗1√
2

(D03− D02) +
ˆ̄h∗2√
2

(n̄0 + n̄1) +
ˆ̄h∗3√
2

(n̄0 − n̄1) +
ˆ̄h0√
2

(n̄3 + n̄2)
∗ −

ˆ̄h1√
2

(n̄3 − n̄2)
∗ ,

(3.31)

donde

Ω4 = α0α̂0e− j∆θ0 + α1α̂1e− j∆θ1 + α2α̂2e− j∆θ2 + α3α̂3e− j∆θ3 (3.32)

y

Dmn = αnα̂me j(θn−θ̂m) − αmα̂ne− j(θm−θ̂n). (3.33)

Se puede demostrar que siˆ̄hi = h̄i

˜̄s0 = s̄0

[
α2

0 + α
2
1 + α

2
2 + α

2
3

]
+ ˆ̄h∗0n̄0 +

ˆ̄h∗1n̄1 +

( ˆ̄h2 − ˆ̄h3

)∗

2
(n̄2 − n̄3) −

( ˆ̄h2 +
ˆ̄h3

)

2
(n̄2 + n̄3)

∗ (3.34)
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˜̄s1 = s̄1

[
α2

0 + α
2
1 + α

2
2 + α

2
3

]
+ ˆ̄h∗1n̄0 − ˆ̄h0n̄∗1 +

( ˆ̄h2 − ˆ̄h3

)∗

2
(n̄2 + n̄3) +

( ˆ̄h2 +
ˆ̄h3

)

2
(n̄2 − n̄3)

∗ (3.35)

˜̄s2 = s̄2

[
α2

0 + α
2
1 + α

2
2 + α

2
3

]
+

ˆ̄h∗2√
2

(n̄0 + n̄1) +
ˆ̄h∗3√
2

(n̄0 − n̄1) +
ˆ̄h0√
2

(n̄3 + n̄2)
∗ −

ˆ̄h1√
2

(n̄3 − n̄2)
∗ ,

(3.36)

como se estableció en [13].

3.4.1. Modelo de error de estimación de canal en OSTBC

A continuación se describe el modelo de error de estimación de canal usado para comparar

el rendimiento de los STBCs sobre canales Rayleigh i.i.d. en presencia de errores de estimación

de canal, el cual modela el ruido de estimación de canal como proporcional a la potencia de

ruido, reproduciendo el comportamiento de un estimador real, como se muestra al comparar

con el interpolador tipo sinc.

El canal Rayleigh se modeló como una variable aleatoria (VA) Gaussiana compleja, circu-

lar, simétrica y normalizada de media cero y varianza unitaria, y por lo tanto se puede usar un

estimador lineal por cada componente del canal. Debido a que el error de estimación de una

VA Gaussiana usando estimadores lineales es también una VA Gaussiana [14], este ha sido

modelado como ruido blanco con desviación estándarσw, dada por

σw = λσn λ ∈ �+ (3.37)

dondeσn es la desviación estándar de AWGN. De esta forma, el error de estimación de canal

es inversamente proporcional a la energía de bit sobre ruido (Eb/No), como es de esperar en

un estimador real.

3.5. Estimación de canal en sistemas OFDM-SFC

En sistemas basados en STC es posible estimar el canal en recepción o en transmisión. La

estimación de canal en recepción es una técnica que puede estar basada en símbolos pilotos en

combinación con técnicas de interpolación, siendo este el caso más común, o usando técnicas

ciegas, en las cuales no se utilizan secuencias de entrenamiento, extrayéndose la estimación de
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canal directamente de los datos durante la transmisión de información [15, 16]. Una extensa

revisión de las técnicas de estimación de canal en recepción para sistemas basados en STBCs

se puede hallar en [17]. Las técnicas de estimación de canal en el transmisor requieren de un

canal duplex y se basan en información de realimentación desde el receptor o en la satisfacción

del principio de reciprocidad. A continuación se describen técnicas de estimación de canal en

recepción para sistemas con múltiples antenas transmisoras. Una descripción de las técnicas

de estimación de canal en transmisión puede encontrarse en [18].

3.5.1. Estimación de mínimos cuadrados

En sistemas SISO el canal generalmente se estima usando secuencias de entrenamiento

enviadas por el transmisor. El receptor conoce la secuencia de entrenamiento prefijadaF[k].

La señal recibida luego de la transmisión de esta secuencia será

[
y[k]...y[k + T − 1]

]
= hT + [n[k]...n[k + T − 1]], (3.38)

dondeT representa los símbolos pilotos construidos a partir deF[k]. El canal estimado puede

obtenerse usando una estrategia de mínimo error cuadrático

ĥ =
[
y[k]...y[k + T − 1]

]T † (3.39)

donde (.)† representa la solución inversa de Moore-Penrose [19], la cual llamaremos en ade-

lante simplemente pseudoinversa.

En sistemas con múltiples antenas transmisoras, las señales de entrenamiento deben ser

mutuamente ortogonales en alguna dimensión, ya sea en el domino del tiempo (transmitiendo

en diferentes espacios de tiempo), en el dominio de la frecuencia (diferentes tonos en sistemas

OFDM) o en el dominio del código. Aunque la ortogonalidad no es un requerimiento indispen-

sable, las señales ortogonales generalmente proporcionan la mejor exactitud para una potencia

dada. Adicionalmente, las secuencias de entrenamiento deben poseer buenas propiedades de

auto-correlación y correlación cruzada.

En su aplicación a sistemas OFDM, los sistema basados en codificación espacio-frecuencia

(SFC) consisten en la aplicación a OFDM de técnicas de STBC desarrolladas para sistemas de



3.5. ESTIMACIÓN DE CANAL EN SISTEMAS OFDM-SFC 75

portadora única, cambiando el índice de tiempo por el índice de frecuencia. Para la transmi-

sión de un STBC dep antenas y longitudQ, cada símbolo OFDM es codificado en espacio-

frecuencia en bloques de longitudQ y transmitidos simultáneamente a través de lasp antenas

transmisoras, según se describió en la sección 3.3. La Fig. 3.5 muestra la distribución de los

bloques de entrenamiento en la rejilla tiempo-frecuencia, donde los cuadros representan los

bloques deq símbolos yd y D representa la separación entre bloques de entrenamiento para

estimación de canal y la longitud del símbolo OFDM, respectivamente.
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Figura 3.5: Distribución de pilotos en el rejilla tiempo-frecuencia.

La técnica de estimación de canal descrita por (3.39) es aplicable, haciendo corresponder

a h y T con matrices y vectores que reflejen la estructura de múltiples antenas transmisoras.

En esta línea de trabajo, un estimador de baja complejidad fue investigado en [20], usando una

secuencia especial de pilotos de entrenamiento sin solapamiento, de tal forma que los pilotos

transmitidos desde diferentes antenas ocupen diferentes bandas de frecuencia. A continuación

se propone un estimador de canal sencillo para sistemas basados en OSTBC [21], el cual puede

utilizarse con constelaciones complejas para hasta cuatro antenas transmisoras como bloques
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de entrenamiento en conjunto con alguna otra técnica de STC o multiplexación espacial, o

insertando pilotos en el tren de datos y codificándolos en espacio-tiempo de la misma forma

que los datos. Tomando en cuenta la ortogonalidad de los pilotos transmitidos, solo se necesita

un procesamiento lineal en el receptor.

Para obtener la CSI en muestras específicas, se puede usar modulación asistida por sím-

bolos pilotos (PSAM) como se describe en [22], pero utilizando disposiciones de pilotos y

decodificación de acuerdo al STBC en uso. Se supone que los canales son quasi-estáticos, i.e.,

constantes durante la duración del código. Los pilotos insertados son símbolos del sistema

de modulación en uso.P representa la amplitud de las partes real e imaginaria de un piloto

complejo, o la parte real de un piloto real. SiE es la matriz de canal estimada,

E =
(

ĥ0 ĥ1 · · · ĥp

)T
(3.40)

y R el vector de señales recibidas, entonces

R =
(

r0 r1 · · · rQ

)T
, (3.41)

dondeĥi es eli-ésimo canal estimado,rk es la señal recibida en la muestrak y p es el número

de transmisores. En general

E = AR, (3.42)

dondeA es la matriz que especifica el procesamiento lineal necesario para obtener la matriz de

canales estimadosE. A continuación se presentan las matricesA para los OSTBC descritos.

Para el código de Alamouti y constelaciones reales:

A =
1

2P


1 −1

1 1

 . (3.43)

y para constelaciones complejas

A =
1

4P


1− j −1− j

1− j 1+ j

 . (3.44)

Para el código de tasa12 para tres antenas transmisorasG3 y constelaciones reales:
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A =
1

8P



1 −1 −1 −1 1 −1 −1 −1

1 1 1 −1 1 1 1 −1

1 −1 1 1 1 −1 1 1


, (3.45)

y para constelaciones complejas

A =
1

16P



1− j −1+ j −1+ j −1+ j 1+ j −1− j −1− j −1− j

1− j 1− j 1− j −1+ j 1+ j 1+ j 1+ j −1− j

1− j −1+ j 1− j 1− j 1+ j −1− j 1+ j 1+ j


. (3.46)

Para el código de tasa12 para cuatro antenas transmisorasG4 y constelaciones reales:

A =
1

8P



1 −1 −1 −1 1 −1 −1 −1

1 1 1 −1 1 1 1 −1

1 −1 1 1 1 −1 1 1

1 1 −1 1 1 1 −1 1



, (3.47)

y para constelaciones complejas

A =
1

16P



1− j −1+ j −1+ j −1+ j 1+ j −1− j −1− j −1− j

1− j 1− j 1− j −1+ j 1+ j 1+ j 1+ j −1− j

1− j −1+ j 1− j 1− j 1+ j −1− j 1+ j 1+ j

1− j 1− j −1+ j 1− j 1+ j 1+ j −1− j 1+ j



. (3.48)

Para el código de tasa34 para tres antenas transmisorasH3 y constelaciones reales:

A =
1

4P



1 −1
√

2
√

2
4
3

4
3

2
√

2
3 −2

√
2

3
2
√

2
3

2
√

2
3 −4

3
4
3


, (3.49)

y para constelaciones complejas

A =
1

6P



1− j −(1+ j) 1+ j√
2

1+ j√
2

1− j 1+ j 1+ j√
2

−1+ j√
2

1− j√
2

1− j√
2

−(1+ j) 1− j


. (3.50)

Para el código de tasa34 para cuatro antenas transmisorasH4 y constelaciones reales:
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A =
1

3P



1 −1
√

2
2

√
2

2

1 1
√

2
2 −

√
2

2√
2

2

√
2

2 −1 1
√

2
2 −

√
2

2 −1 −1



, (3.51)

y para constelaciones complejas

A =
1

6P



1− j −1− j 1+ j√
2

1+ j√
2

1− j 1+ j 1+ j√
2

−1+ j√
2

1− j√
2

1− j√
2

−1− j 1− j
1− j√

2

−1+ j√
2

−1− j −1+ j



. (3.52)

3.5.2. Estimación de canal diferencial sobre-completa para tres antenas

transmisoras

Un método para la representación de señales usando bases ‘sobre-completas’ permite un

mayor número que de funciones bases que de muestras en la señal de entrada [23], [24]. En [24]

se demostró que las representaciones sobre-completas ofrecen una mayor estabilidad frente a

pequeñas perturbaciones de la señal. El aplicar técnicas de representación sobre-completas

a la estimación de canal en sistemas basados en OSTBCs permite escoger un conjunto de

funciones base de acuerdo a la razón piloto-a-ruido. Entre los OSTBCs prácticos, el esporádico

de tasa 3/4 para tres antenas transmisoras [13] ofrece un buen compromiso entre la ganancia

de diversidad, la velocidad de transmisión y el número de cadenas de RF, y puede usarse

como alternativa el código de Alamouti en ambientes hostiles. En esta sección se describe

una representación sobre-completa para el OSTBC esporádico de tasa 3/4 para tres antenas

transmisoras, permitiendo una estimación de canal diferencial mediante la selección de señales

recibidas.

Suponiendo que los canales son quasi-estáticos, para obtener la CSI en una muestra especí-

fica se puede utilizar PSAM insertando pilotos idénticos (símbolos del sistema de modulación

en uso). Sea el símbolo piloto

Pa = P + jP, (3.53)

conP ∈ �. La matriz de transmisión para el OSTBC esporádico de tasa 3/4 para tres antenas
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transmisoras es

H3 =



s0 s1
s2√

2

−s∗1 s∗0
s2√

2
s∗2√

2

s∗2√
2

(−s0−s∗0+s1−s∗1)

2
s∗2√

2
− s∗2√

2

(s1+s∗1+s0−s∗0)

2



. (3.54)

El vector de señales recibidasr está dado por

r = H3x, (3.55)

dondex es el vector de canal. Debido a que la matriz de transmisión no es invertible, se puede

obtener una solución a través de la pseudoinversa, i.e., la mínima solución de Frobenius a

mı́n
x ‖H3x − r‖F (3.56)

Sustituyendosi = Pa, i = 1,2,3 en (3.54), la matriz de procesamiento para obtener la estima-

ción de canal está dada por (3.50). Aún cuando la pseudoinversa proporcione el mejor ajuste

en el sentido del mínimo cuadrado, ofreciendo resultados satisfactorios (como se podrá ob-

servar en las simulaciones), una mejor solución podría obtenerse seleccionando de un banco

de estimadores para cada situación, aprovechando la redundancia de la representación sobre-

completa para obtener inmunidad frente al ruido. Transmitiendo simultáneamente símbolos

pilotos por las tres antenas transmisoras usando la matriz de transmisiónH3 y descomponien-

do las señales recibidas y los canales en sus partes real e imaginaria, las señales recibidas

pueden expresarse de la siguiente forma

R = P



1 1 1√
2
−1 −1 − 1√

2

1 1 1√
2

1 1 1√
2

−1 1 1√
2
−1 1 − 1√

2

1 −1 1√
2
−1 1 1√

2
1√
2

1√
2
−1 1√

2
1√
2
−1

− 1√
2
− 1√

2
1 1√

2
1√
2
−1

1√
2
− 1√

2
1 1√

2
− 1√

2
−1

− 1√
2

1√
2

1 1√
2
− 1√

2
1



x, (3.57)
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donde

R =
(

r0r r0i r1r r1i r2r r2i r3r r3i

)T
, (3.58)

x =
(

a0 a1 a2 b0 b1 b2

)T
, (3.59)

(.)T representa la operación trasposición,r jr y r ji son la parte real e imaginaria, respectivamen-

te, de laj-ésimo señal recibida, mientras queai y bi son la parte real e imaginaria, respectiva-

mente, deli-ésimo canal. De (3.57), los 6 componentes dex se pueden expresar en función de

6 de las 8 señales recibidas disponibles. Tomando en cuenta las 16 posibles combinaciones de

6 componentes e invirtiendo las matrices resultantes, se han encontrado 16 expresiones para

cada componente dex; sin embargo, solo 8 de ellas son linealmente independientes paraa0,

b0, a1 y b1, mientras 4 soluciones son posibles paraa2 y b2. Estos conjuntos de ecuaciones se

resumen en las siguientes expresiones:

â0 =



1 1
3 −1 1 2

√
2

3 0 0 0

1 1 −1 1
3 0 0 0 −2

√
2

3

1 4
3 −1 0 −

√
2

3 0 0 −
√

2

0 1
3 0 1 2

√
2

3 −
√

2
√

2 0

0 4
3 0 0 −

√
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Seaxref un vector canal de referencia. El estimador de canal sobre-completo se puede selec-

cionar calculando la siguiente métrica de decisión

mı́n
x̂ ‖xref − x̂‖2, (3.66)

sobre todos los posiblesx̂ dados por (3.60) a (3.65).
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3.6. Resultados y discusión

3.6.1. Efecto del error de estimación de canal en OSTBC

Las simulaciones sobre el rendimiento de los OSTBCs descritos anteriormente en presen-

cia de errores de estimación de canal se hicieron usando el método de Monte Carlo y tienen

como propósito confirmar y cuantificar algunas tendencias que pueden esperarse a partir de la

observación de las expresiones analíticas. El factor de proporcionalidadλ entre la desviación

estándar del ruido y la desviación estándar del error de estimación de canal definida en (3.37)

se utilizó al trabajar con el modelo de error de estimación de canal. Para generar el canal se

empleó el modelo de Jake, con una frecuencia Doppler normalizada defdTs = 4×10−3, donde

fd representa la frecuencia Doppler (Hz) yTs representa el tiempo de símbolo. Se realizó una

normalización de la potencia de transmisión, distribuyéndola entre las antenas transmisoras.

Al simular sistemas que usan las matrices de transmisión,G2, G3, G4, H3 y H4, se aplica-

ron distintos sistemas de modulación para comparar códigos de diferente tasas. De esa forma,

8PSK se asoció con el código de Alamouti (de tasa unitaria), 64QAM con los códigos de tasa1
2

(G3 y G4), y 16QAM a los códigos de tasa34 (H3 y H4), resultando en una eficiencia espectral

igual a 3 b/s/Hz, dada por

Thr = Rccυ (3.67)

dondeRcc representa la tasa del código yυ representa la eficiencia espectral del sistema de

modulación.

En la Fig. 3.6 se comparan los resultados obtenidos cuando se usa el modelo de error

de estimación de canal sobre símbolos pilotos [22] insertados cada 16 símbolos y utilizando

un interpolador tipo sinc, para las matricesG2, G4 y H4. Se puede observar que se obtienen

resultados muy similares de BER cuando se selecciona el valor apropiado deλ. Los resultados

observados en la Fig. 3.6 respaldan los resultados presentados más adelantes correspondientes

a la degradación de los OSTBC respecto al error de estimación de canal (Figs. 3.8 a 3.10).

3.6.2. Efecto del error de la correlación en OSTBC

La Fig. 3.7 muestra el efecto de la correlación sobre sistemas que utilizan el código de Ala-

mouti en función de la Eb/No con BPSK coherente usando dos receptores. Se puede observar
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Figura 3.6: Comparación de rendimiento de los OSTBCs para dos y cuatro antenas
transmisoras usando el modelo de error de estimación de canal y PSAM con interpolador tipo

sinc sobre canales Rayleigh incorrelados.

que la correlación degrada el rendimiento del sistema de forma no lineal; para bajos índices de

correlación, comōC = 0.2, la degradación es muy pequeña, pero crece no linealmente con el

incremento dēC. Los canales correlados fueron generados siguiendo el procedimiento descrito

en [25], con el coeficiente de correlación definido como la correlación cruzada entre las envol-

ventes cuadráticas de dos canales Rayleigh. La Fig. 3.8 muestra el desempeño de los distintos

STBCs en función del índice de correlación y de los errores de estimación de canal. Se puede

observar en esa figura el desempeño de los códigos en dos situaciones, una que hemos llamado

‘ideal’, en la cual no existen errores de estimación de canal sobre canales incorrelados. En

una segunda situación, llamada ‘no-ideal’, se consideran errores de estimación de canal con

λ = 1, con canales mutuamente correlados con un coeficiente de correlaciónC̄ = 0,8. Los

resultados para la situación ideal coinciden con los publicados en [26], pero se puede apreciar

la degradación en el rendimiento al pasar al caso no ideal.

Cuando se evalúa la degradación de S/N de los códigos, definida como la diferencia entre

la Eb/No necesaria con un valor deλ dado para lograr un determinado objetivo de BER y

aquella necesaria para obtener la misma BER con estimación perfecta de canal, se utilizó el
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Figura 3.7: Comparación de rendimiento del código de Alamouti con dos receptores en
función del índice de correlación.
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Figura 3.8: Comparación del rendimiento de los OSTBCs para dos y cuatro antenas
transmisoras con eficiencia espectral de 3 b/s/Hz en condiciones ideales (PCSI en recepción y

C̄ = 0) y no ideales (no-PCSI en recepción yC̄ = 0.8).
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Figura 3.9: Degradación de SNR de distintos STBCs en función del error de estimación de
canal para canales correlados y BPSK.
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Figura 3.10: Degradación de SNR de distintos STBCs en función del error de estimación de
canal con canales correlados y 16QAM.
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mismo sistema de modulación para todos los STBCs. El objetivo de BER seleccionado fue de

10−3. La Fig. 3.9 muestra la degradación de S/N para el código de Alamouti, y los códigos

que usanG3, G4, H3 y H4 con un receptor en función deλ en canales correlados con̄C = 0,8,

usando BPSK coherente. La degradación de S/N se obtuvo con respecto al rendimiento del

sistema para estimación perfecta de canal y sobre canales incorrelados, y es por ello que la

degradación es mayor de cero aún conλ = 0. Se puede observar que los códigos de tasa1
2

son más vulnerables que los de tasa3
4, mientras que el de Alamouti es el más robusto. En la

Fig. 3.10 se muestra la degradación de S/N cuando se usa 16QAM coherente para las matrices

G2, G3, G4, H3 y H4 con un receptor en función deλ para canales correlados con̄C = 0,8.

Se puede notar que aún cuando los valores de degradación de S/N cambian con el sistema de

modulación, el código de Alamouti sigue siendo el más robusto yG3 y G4 los más vulnerables.

3.6.3. Estimación de mínimos cuadrados

Para presentar los resultados, se comparó con el estimador sin solapamiento propuesto

en [20] y con PCSI. Debido a que el estimador sin solapamiento utiliza secuencias de entre-

namiento ortogonales en frecuencia, es necesario que algunas portadoras en cada antena estén

apagadas, es decir, que no se emita potencia en su banda de frecuencias. Para comparar con

los estimadores propuestos, se consideraron dos escenarios: en un primer escenario (caso 1) se

asumió que existen restricciones en la circuitería de transmisión que impide que el transmisor

varíe significativamente la potencia transmitida; de esta forma, el estimador sin solapamiento

transmitiría por una portadora la misma potencia que durante el modo de transmisión de datos,

es decir, una fracción de la potencia utilizada por el estimador propuesto. El objetivo de esta

prueba es cuantificar la ganancia que se obtendría en condiciones similares de circuitería en

transmisión. En una segunda situación (caso 2), se supuso que al usar el estimador sin solapa-

miento el sistema es capaz de colocar la potencia no transmitida en las subportadoras apagadas

en las subportadoras activas, situación que en la práctica podría imponer importantes restric-

ciones a la circuitería de RF, ya que se emitiría en las subportadoras activas el doble, triple o

cuádruple de la potencia que durante la transmisión de datos. Así mismo, es importante igualar

las condiciones de los estimadores relativas al número de intervalos de tiempo utilizados para

la estimación de canal. Para comparar el estimador sin solapamiento y el estimador propues-

to usando un OSTBC de tasa 1/2, se tomó en cuenta que el estimador sin solapamiento solo
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necesita un número de intervalos de tiempo igual al número de antenas para estimar todos los

canales en todos los tonos OFDM, mientras que el estimador propuesto requiere de ocho in-

tervalos de tiempo, correspondiente a la longitud del código. Para compensar dicha diferencia,

al simular el estimador sin solapamiento la CSI de cada canal fue transmitida tres veces al

utilizar tres antenas transmisoras y dos veces al utilizar dos antenas transmisoras, tomándose

la estimación de canal final como un promedio entre las estimaciones parciales. En contraste,

la CSI al utilizar el estimador propuesto con matrices de transmisiónG3 y G4 fue transmitida

solo una vez.

En las Figs. 3.11 a 3.15 se puede observar la BER del estimador propuesto comparado con

PCSI y el estimador sin solapamiento. Todos los estimadores propuestos ofrecen una amplia

ganancia respecto al estimador sin solapamiento en el caso 1, debido a la evidente ventaja

que supone transmitir con el doble, el triple o el cuádruple de la potencia. Se puede observar

también en todos los casos que el rendimiento del estimador propuesto es el mismo que el del

estimador sin solapamiento en el caso 2. Este resultado es consistente con el hecho de que

ambos estimadores utilizan secuencias de entrenamiento ortogonales y procesamiento lineal

en transmisión. En este caso, la ganancia al utilizar el nuevo estimador se limita a las ventajas

de implementación o la posible reducción de costos en circuitería.

En la Fig. 3.11 se puede observar la BER para tres formas de estimación de canal usando

el código de Alamouti. Para un objetivo de BER de 1x10−3, el estimador de canal propuesto

presenta una degradación de alrededor a 4 dB respecto a PCSI. Las Figs. 3.12 y 3.13 muestran

la BER al usar las matricesG3 y G4 para ambos tipos de estimación de canal, en donde se

observa que el estimador propuesto en [21] sufre una degradación de sólo 1 dB respecto a

PCSI para ambos códigos. En las Figs. 3.14 y 3.15, se muestra la BER para las matricesH3 y

H4. En ambos casos la degradación de la relación señal a ruido con respecto a PCSI es menor

a 2 dB.

3.6.4. Estimación de canal diferencial sobre-completa para tres antenas

transmisoras

En las siguientes simulaciones se ha considerado un sistema operando en un ancho de ban-

da de 20 MHz dividido en 256 tonos, para un período de símbolo OFDM total de 3.2µs. Se
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Figura 3.11: BER de un sistema OFDM usando el código de Alamouti y 16QAM

utilizan 0.8µs adicionales para el intervalo de guarda, correspondiendo a un prefijo cíclico de

64 tonos. 12 tonos fueron distribuidos uniformemente a lo largo de la palabra OFDM para

estimación de canal. Debido a que el estimador sobrecompleto se basa en un algoritmo dife-

rencial, un tono adicional se incluyó al principio de la palabra OFDM para obtener el vector de

referenciaxref en (3.66). Como sistema de modulación se usó 16QAM. El PDP tiene la forma

φ(τ) ∼ e−τ/τrms, dondeτrms = 220µs, correspondiente a un entorno de exteriores. Cada canal

está formado por 8 pulsos, 7 de los cuales tienen retardos uniformemente distribuidos en el

intervalo del tiempo del símbolo OFDM. Cada multitrayecto tiene una auto-correlación tem-

poral dada por un espectro de Jakes en función de la frecuencia Doppler máxima normalizada

( fdTs) igual a 1,44× 10−4, correspondiente a una velocidad de 12 km/h para una frecuencia

central (fc) de 3.5 GHz.

Al comparar con el estimador sin solapamiento se simularon los estimadores usando la

misma cantidad de potencia, es decir, se supuso que el estimador sin solapamiento coloca la

potencia no transmitida en las subportadoras apagadas en las subportadoras activas (caso 2 en

las Figs. 3.11 a 3.15). En la Fig. 3.16 se muestra el error cuadrático medio normalizado de los
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Figura 3.12: BER de un sistema OFDM usando un OSTBC de tasa un medio para tres
transmisores y 16QAM

estimadores en función de la SNR. Se puede observar que los estimadores sin solapamiento y

por pseudoinversa tienen el mismo rendimiento; sin embargo, establecer la ortogonalidad en el

dominio del código a través de un OSTBC impone menores restricciones de implementación

al mantener todas las subportadoras activas, evitando por lo tanto la variación de potencia entre

las etapas de transmisión de CSI y de datos. Por otra parte, se puede observar que el estimador

sobrecompleto consigue un MSE menor que los restantes estimadores para todo el rango de

SNR considerado.

En la Fig. 3.17 se puede observar la tasa de error por trama (FER) usando el OSFC esporá-

dico de tasa 3/4 y para los distintos estimadores, con una longitud de trama igual a la longitud

de la palabra OFDM. El rendimiento del estimador LS sin solapamiento es muy similar al ob-

tenido usando el estimador LS por pseudoinversa. Se puede observar que para un objetivo de

FER de 10−2 la ganancia por utilizar el estimador sobrecompleto es de aproximadamente 0.3

dB respecto al estimador por pseudoinversa.
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Figura 3.13: BER de un sistema OFDM usando un OSTBC de tasa un medio para cuatro
transmisores y 16QAM
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Figura 3.14: BER de un sistema OFDM usando un OSTBC de tasa 3/4 para tres transmisores
y 16QAM
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Figura 3.15: BER de un sistema OFDM usando un OSTBC de tasa 3/4 para cuatro
transmisores y 16QAM
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Figura 3.16: MSE del estimador diferencial sobrecompleto propuesto.
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Figura 3.17: FER del estimador diferencial sobrecompleto propuesto.

3.7. Conclusiones

En este capítulo se ha presentado un análisis sobre los efectos del error de estimación de

canal en sistemas basados en OSTBC, cuantificando la degradación que sufre el rendimiento

del sistema con cada código debido a los efectos individuales o al efecto conjunto de ambos

fenómenos.

En el contexto de sistemas OFDM, se han propuesto estimadores LS de baja complejidad

especialmente adaptados para sistemas basados en OSTBC, los cuales pueden ser usados como

bloques de entrenamiento en conjunto con distintas técnicas de transmisión con múltiples ante-

nas, ya que aprovechan la estructura ortogonal de los OSTBC para desacoplar la información

de canal en recepción requiriendo solo de procesamiento lineal. Los estimadores propues-

tos son apropiados para utilizarse en sistemas con dos antenas transmisoras y constelaciones

complejas, o en sistemas con tres o cuatro antenas transmisoras con constelaciones reales o

complejas. Los resultados de las simulaciones indican que bajo una restricción de igualdad

de potencia los estimadores propuestos obtienen el mismo rendimiento que un estimador de

sin solapamiento de baja complejidad, pero con posibles ventajas en la implementación y en
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costes de circuitería.

Finalmente, también para sistemas OFDM, se ha propuesto un estimador LS diferencial

basado en una representación sobrecompleta que utiliza el OSTBC esporádico de tasa 3/4 pa-

ra tres antenas transmisoras. Bloques de entrenamiento en el tren de datos son codificados

espacio-temporalmente, utilizando la redundancia de las señales recibidas durante la longitud

del código para realizar la estimación de canal. Se han especificado las matrices necesarias pa-

ra la estimación de canal, y se probó el funcionamiento del estimador mediante simulaciones,

obteniendo ganancias de aproximadamente 0.3 dB respecto a un estimador LS por pseudoin-

versa a expensa de un costo computacional adicional muy bajo.
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Capı́tulo 4
Diversidad por selección de STC

4.1. Introducción

Una de las desventajas principales de utilizar múltiples antenas en el transmisor o en el

receptor es el incremento de la complejidad de la circuitería y de su costo. Para disminuir los

costos de circuitería mediante la reducción del número de cadenas de RF y para aprovechar

la CSI en el transmisor, se han propuesto en los últimos años varios esquemas de lazo cerra-

do basados en selección de antena [1–8]. En [1–3] se analizan las ventajas y el rendimiento

de técnicas híbridas de selección/combinación de razón máxima. En [4–7] se estudió la capa-

cidad alcanzable con técnicas de selección de antena en sistemas MIMO. En el contexto de

multiplexación espacial, las ventajas de usar técnicas de selección se han considerado en [8].

La combinación de técnicas de selección de antena con códigos espacio-temporales ha sido

propuesta en [9–13]. En [13] se demostró que la selección de subconjuntos de antenas junto

a códigos espacio-tiempo produce un aumento de la SNR promedio, manteniendo el orden de

diversidad (igual a aquel cuando se usan todas la antenas) cuando se dispone de conocimiento

exacto del canal.

Debido a que el interés en selección de antena en MIMO estuvo principalmente motivado

por la reducción de circuitería de RF, los algoritmos de selección de antena generalmente

seleccionan un número fijo de antenas y mantienen un mismo STC. Sin embargo, la selección

de antena en transmisión ofrece ventajas adicionales, como el hecho de que la diversidad por

selección es un método eficiente para minimizar las pérdidas de capacidad y de diversidad
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debido a correlaciones de canal [14, 15]. Además, las ventajas de reducción de circuitería

podría desaparecer si se utiliza selección de antena en sistemas OFDM con un criterio de

selección por subportadoras o subbandas (grupo de subportadoras).

La limitación de la cantidad de datos en el canal de realimentación es también un tema de

importancia al diseñar sistemas que se adapten a la CSI en transmisión, para lo cual han sido

propuestas distintas formas de cuantificación de la información de canal [16]. Adicionalmente,

las técnicas de selección de antena son vulnerables a la desactualización de la información de

realimentación en canales variables en el tiempo, donde su rendimiento se puede degradar

significativamente.

En este capítulo se propone una técnica de diversidad por selección de código espacio-

tiempo (STCS) para sistemas TAD, en la cual el receptor decide cuantas y cuales antenas

utilizar basándose en un conjunto predeterminado de umbrales y envía esta información al

transmisor, el cual ajusta el código espacio-tiempo al número de antenas seleccionadas. Los

niveles umbrales se hallan fuera de línea basándose en la velocidad del móvil, de tal forma

que la desactualización de la CSI sea tomada en cuenta. El algoritmo de selección propuesto

permite que la transmisión se adapte a la CSI al seleccionar desde una hasta cuatro antenas

transmisoras, usando solo cuatro bits de realimentación y siendo robusto contra la desactuali-

zación de la información de realimentación.

Debido a que el número de antenas transmisoras no se mantiene fijo, el algoritmo propues-

to presenta similitudes con el de selección de antena multimodo, propuesto en el contexto de

multiplexación espacial [15,17–19], pero a diferencia de este último, es utilizable en sistemas

con una sola antena receptora, ya que se realiza una codificación espacio-tiempo de las señales

transmitidas. Así mismo, esta propuesta presenta similitudes con la combinación de ’beam-

forming’ y STC propuesta en [20–22], pero en nuestra propuesta los STCs se combinan con

selección de antena con ganancia constante, disminuyendo la complejidad de la circuitería y

la sobrecarga (‘overhead’) en el camino de realimentación, mientras que se toma en cuenta el

intervalo entre instantes de realimentación en el diseño del sistema.

Simulaciones de Monte Carlo muestran que el sistema tiene un buen rendimiento para un

amplio rango de frecuencias Doppler y en canales correlados entre sí o no, superando tanto

a técnicas de selección de antena como a técnicas que combina STC y ponderación de fase

o potencia en transmisión. Adicionalmente, el sistema se mostró robusto frente a errores de
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estimación de la frecuencia Doppler. Se utilizaron cuatro antenas transmisoras y una antena

receptora junto a los STBC propuestos en [23] y [24], pero la propuesta podría aplicarse con

otros códigos espacio-tiempo. Se supuso canales de banda estrecha para probar la propuesta,

mientras que en el capítulo 5 se considera su aplicación a sistemas OFDM con selección por

subportadora o subbandas.

4.2. Modelo del Sistema

La Fig. 4.1 muestra el modelo del sistema de comunicación, el cual consta de cuatro an-

tenas transmisoras y una antena receptora. El transmisor envía la CSI a través de sus cuatro

antenas transmisoras. La envolvente de los canales SISO equivalente se comparan con un con-

junto de umbrales prefijados, los cuales se establecen de acuerdo a la velocidad del móvil.

Seguidamente, el receptor decide el STC y las antenas transmisoras que se usarán, e informa

de esta decisión al transmisor. La transmisión se adapta a la decisión tomada por el receptor,

manteniéndola hasta la llegada de nueva información de realimentación.
...

1

4

h(t)
STC

Adaptativo
Rx de canal

Comparación
con conjunto
de umbrales

Estimación

Canal de realimentación

Figura 4.1: Diagrama de un sistema de diversidad en transmisión por selección de código

Para probar nuestra propuesta se han utilizado OSTBC y la transmisión se supone que

ocurre en un canal de banda estrecha. La envolvente cuadrática del canal SISO equivalente al

usar un OSTBC está dada por

α2
nT
=

nT∑

k=1

r2
k (4.1)

dondenT y r2
k representan el número de antenas transmisoras y la envolvente al cuadrado de

canales con distribución Rayleigh, respectivamente. Es bien sabido queα2
nT

sigue una distribu-

ción Nakagami-nT [25] con mediaΩnT = 2nT . Su función de distribución de probabilidad está
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dada por

pN(x) =

(
m
Ωp

)m xm−1

Γ(m)
e−mx/Ωp (4.2)

y la duración media de los desvanecimientos (AFD)t̄i por debajo deρ = ρi está dada por [26]

t̄i =
Γ(m,mρ2

i )√
2π fmmm−1/2ρ2m−1

i e−mρ2i
. (4.3)

La señal recibida se puede expresar por medio de la siguiente relación entrada/salida

Y = SnT FH + V, (4.4)

dondeH representa el vector canal,SnT representa la matriz de codificación espacio-tiempo,F

es una matriz de permutación y selección yV es la matriz de ruido. La matrizSnT puede tomar

las siguientes formas, basadas en las matrices propuestas en [23] y [24], de acuerdo al número

de antenas transmisoras seleccionadas:

S1 =



s0 0 0 0

s1 0 0 0

s2 0 0 0

s3 0 0 0



, (4.5)

S2 =



s0 s1 0 0

−s∗1 s∗0 0 0

s2 s3 0 0

−s∗3 s∗2 0 0



, (4.6)

S3 =



s0 s1
s2√

2
0

−s∗1 s∗0
s2√

2
0

s∗2√
2

s∗2√
2

(−s0−s∗0+s1−s∗1)

2 0
s∗2√

2
− s∗2√

2

(s1+s∗1+s0−s∗0)

2 0



, (4.7)
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S4 =



s0 s1
s2√

2
s2√

2

−s∗1 s∗0
s2√

2
− s2√

2
s∗2√

2

s∗2√
2

(−s0−s∗0+s1−s∗1)

2

(s0−s∗0−s1−s∗1)

2
s∗2√

2
− s∗2√

2

(s1+s∗1+s0−s∗0)

2 − (s0+s∗0+s1−s∗1)

2



. (4.8)

La única forma de realimentación está dada por la matriz de permutación y selecciónF. Para

su construcción,F primero se estructura como una matriz de permutación de orden cuatro.

Posteriormente, las primerasnT columnas de la matriz identidad se colocan en la posición

de las antenas seleccionadas. Finalmente, debido a queF debe especificar también el número

de antenas seleccionadas, sus últimas 4− nT columnas se igualan a cero. Por ejemplo, si se

seleccionan las antenas 1 y 4,F debe permutar las columnas 2 y 4 deS2. Por lo tanto,

F =



1 0 0 0

0 0 0 1

0 0 0 0

0 0 0 0



. (4.9)

En el extremo transmisor, el número de unos enF especifica el valor denT , y la selección de

antenas dentro del código se realiza automáticamente a través del productoSnT F. Nótese que

la sobrecarga por transmitir de vuelta la matrizF se limita a 4 bits.

4.3. Algoritmo de selección

En esta sección se describe el algoritmo de selección utilizado, el cual se lleva a cabo en

la sección de banda base del receptor en el dominio de tiempo discreto. El algoritmo está

basado en la comparación de los posibles canales SISO equivalente con un conjunto de cuatro

umbrales, este último seleccionado de acuerdo a la velocidad del móvil. Como la decisión debe

mantenerse hasta la llegada de nueva información de realimentación, es posible que no sea

suficiente decidir sobre cuantas y cuales antenas transmisoras utilizar basándose únicamente

en la CSI en el instante de decisión, sino también en la tasa de cambio de la envolvente del

canal SISO equivalente.

Debido a que la tasa de cambio de la envolvente del canal SISO equivalente disminuye
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con nT , para prevenir que la envolvente caiga por debajo de un umbral prefijado durante un

período de tiempo dado, los requerimientos para la selección de un canal SISO equivalente

serán mayores a medida que el número de antenas transmisoras que lo componen sea menor.

Para una determinada BER objetivo, a la envolvente de un canal formado por un valor denT

más alto le tomará más tiempo caer al nivel que produce dicha BER objetivo. Por lo tanto,

el nivel umbral más alto (ρ1) corresponderá anT = 1, mientras que el umbral más bajo (ρ4)

corresponderá anT = 4. Por consiguiente, el algoritmo de selección consta de los siguientes

pasos:

Paso 1: Una vez que el receptor ha obtenido la CSI (la cual puede ser estimada basán-

dose en una secuencia de pilotos enviada por el transmisor utilizando todas las antenas

transmisoras), este compara las envolventes de todos los canales Rayleigh con el umbral

ρ1. Si una o más de estas envolventes se detectan por encima deρ1, las correspondientes

antenas transmisoras se marcan como seleccionadas y el procedimiento salta al paso 5.

Paso 2: El receptor compara las envolvente de todos los posibles canales Nakagami-

2 con ρ2. Si una o más de ellas son detectadas por encima deρ2, todas las antenas

transmisoras que componen los canales detectados se marcan como seleccionadas y el

procedimiento salta al paso 5.

Paso 3: El receptor compara las envolvente de todos los posibles canales Nakagami-

3 con ρ3. Si una o más de ellas son detectadas por encima deρ3, todas las antenas

transmisoras que componen los canales detectados se marcan como seleccionadas y el

procedimiento salta al paso 5.

Paso 4: El receptor compara la envolvente del canal Nakagami-4 conρ4. Si esta se

detecta por encima deρ4, todas las antenas transmisoras se marcan como seleccionadas.

De otra forma, no se selecciona ninguna antena transmisora (modo de no transmisión).

Paso 5: El receptor construye la matriz de permutación y selecciónF y la envía al trans-

misor.

Se puede observar que el procedimiento propuesto compara secuencialmente con los umbrales

ρ1 aρ4; tan pronto como se detecta que uno o más canales SISO equivalente están por encima
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de su correspondiente umbral, las antenas que componen dicho(s) canal(es) son marcadas co-

mo seleccionadas, el procedimiento omite los siguientes pasos de comparación y se construye

y envía al transmisor la matrizF. De esta forma, una vez que algún canal Nakagami-nT se

detecta sobreρnT no se usan más umbrales, debido a que ya se ha encontrado un canal SISO

equivalente que satisface los requerimientos de BER objetivo instantáneo. No es posible selec-

cionarnT antenas transmisoras conρnT+k, k > 0, evitando así seleccionar canales más rápidos

con niveles umbrales inferiores.

En nuestra propuesta, los canales SISO equivalente son comparados con su umbral co-

rrespondiente, y como resultado, los canales que se encuentran por encima y por debajo de

los umbrales son marcados como ‘útiles’ o ‘no-útiles’, respectivamente. El procedimiento no

obliga a utilizar canales ’no-útiles’ o a desechar canales ’útiles’ seleccionando un número fijo

de antenas. Se seleccionan todas las antenas que forman un canal SISO equivalente ’útil’ con

la intención de ganar robustez contra la desactualización de la información de realimentación

y permitiendo suprimir la transmisión (modo de no transmisión) si no existe al menos un canal

SISO equivalente que satisfaga ciertas condiciones predeterminadas, al igual que en los siste-

mas de modulación adaptativa descritos en [27–30]. En la Fig. 4.2 se muestra un ejemplo de

selección de antenas usando el algoritmo anteriormente descrito. La frecuencia Doppler de los

canales Rayleigh corresponde a un móvil con velocidad igual a 12 km/h, y se utilizaron los

umbrales hallados para esta condición usando el procedimiento descrito en la próxima sección

y especificados en el cuadro 4.1. Se puede apreciar que la condición de seleccionar todos los

canales Rayleigh que componen un canal SISO equivalente ‘útil’ permite que sean selecciona-

dos canales SISO equivalente con la menor tasa de cambio posible, ya que mientras mayor sea

el número de antenas seleccionadas, más lenta será su variación temporal. También se puede

observar que la liberación del sistema de la necesidad de seleccionar algún canal en cada ins-

tante de decisión permite suspender la transmisión en situaciones donde claramente aumenta

la probabilidad de error, como en la región central de la Fig. 4.2, donde no se ha seleccionado

ninguna antena.
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n

α
i

Seleccion deS4

Canal sin selección
Instante de decision
Selección deS1
Selección deS2
Selección deS3

10−1

1

Figura 4.2: Ejemplo de selección de canales usando el algoritmo propuesto.

4.4. Búsqueda de umbrales

Al seleccionar un canal SISO equivalente solo cuando su envolvente está por encima de un

cierto nivel umbral en el instante de decisión, se puede prevenir que su envolvente caiga por

debajo de un determinado nivel (αob j) hasta que se tome una nueva decisión. Si se establece

una correspondencia entre el número de antenas seleccionadas y el sistema de modulación en

uso,αob j se puede obtener a partir de la expresión de la BER aproximada para un sistema

MQAM y MPSK con mapeo de bit Gray en AWGN y para altas SNRs, en función del objetivo

de BER instantánea, el sistema de modulación y la SNR media [31]

BERMQAM ≈
2
k

(
1− 1
√

k

)
erfc



√
α2

i

3
2

kγ̄b

2k − 1

 (4.10)

y

BERMPSK ≈
1
k

erfc
(√
α2

i kγ̄bsin
π

2k

)
, (4.11)
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dondeS̄ representa una potencia de transmisión constante,α2
i representa la envolvente cuadrá-

tica del canal SISO equivalente, yM = 2k y γ̄b representan el tamaño de la constelación y la

energía de bit a ruido media, respectivamente.

La figura 4.3 ilustra una situación en la cual la envolvente de un canal SISO equivalente

seleccionado coincide con el valor del umbralρi en el instante de decisión. Como no se dispone

de información acerca del comportamiento futuro del canal, la envolvente se asume que cae

en un desvanecimiento. El requerimiento de mantener la envolvente del canal sobreαob j hasta

el próximo instante se puede satisfacer mediante

τr ≤
t̄i

2
−

t̄ob j

2
, (4.12)

dondeτr representa el período de realimentación de información yt̄ j representa la AFD al

nivel de envolventeρ j dada por 4.3. El valor mínimo aceptable de la envolvente de canal se

puede encontrar entonces mediante

ρnT = minρnT
[ t̄ρnT
− t̄ρob j ≥ 2τr]. (4.13)

donde

ρ j =
α j√
Ω j

(4.14)

y Ω j representa el nivel medio de la envolvente de un canal Nakagami-j dado por

Ω j = E[α2
j ], (4.15)

Al establecer una BER objetivo instantánea es posible obtener niveles de umbral que pro-

duzcan valores de BER promedio que estén por debajo de ella, debido a que las envolven-

tes de los canales SISO equivalente seleccionados están limitadas a permanecer sobre el va-

lor de ΩnTαob j. Mediante el objetivo de BER instantánea se puede ajustar el compromiso

rendimiento-eficiencia espectral. Al disminuir la BER objetivo los niveles umbrales se ele-

van, la BER mejora y la eficiencia espectral disminuye.

Con el propósito de obtener la misma eficiencia espectral cuando se utilicen distintas ma-

tricesSnT , 8PSK se usó cuando se seleccionaron una o dos antenas transmisoras, mientras que

16QAM se utilizó al seleccionar tres o cuatro. Se encontraron dos conjuntos de umbrales para
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Figura 4.3: Relación entreρi y ρob j.

cada valor de frecuencia Doppler (fdTs). El cuadro 4.1 contiene los umbrales encontrados en

función defdTs usando la ecuación (4.13), paraEb/No = 11 dB y un objetivo de BER instan-

tánea de 5× 10−3. Usando estos umbrales, el sistema propuesto ofrece una eficiencia espectral

algo menor que 3 b/s/Hz, por lo que se usa para comparar con sistemas de 3 b/s/Hz. El cuadro

4.2 contiene los umbrales encontrados para un BER objetivo de 1.2×10−3, con los cuales la

eficiencia espectral del STCS puede ser considerablemente menor que 3 b/s/Hz, pero mayor

que 2.25 b/s/Hz; en consecuencia serán usados para comparar con sistemas de selección de

antena de 2 y 2.25 b/s/Hz.

Debido a que el valor de los umbrales aumenta con la velocidad del móvil, para veloci-

dades elevadas se experimenta un drástico descenso en la eficiencia espectral. Para evitar esta

situación y tomando en cuenta que la eficiencia espectral resultante depende principalmente

del umbral más bajo (ρ4), se estableció un valor de eficiencia espectral mínimo (Thrmin) para

encontrarρ4. De esta forma, si el valor deρ4 encontrado mediante la ecuación (4.13) es menor

que aquel que satisface los requerimientos deThr = Thrmin, se selecciona este último. Se utilizó



4.5. ANÁLISIS DE EFICIENCIA ESPECTRAL Y BER 109

un Thrmin = 2,7 b/s/Hz para encontrarρ4 para fdTs = 6,4 × 10−4 km/h y fdTs = 8,95× 10−4

km/h.

fdTs × 104 1.28 3.84 6.4 8.95
ρ1 -1.10 -0.71 -0.41 -0.15
ρ2 -1.10 -0.71 -0.41 -0.17
ρ3 -1.59 -1.02 -0.67 -0.38
ρ4 -1.59 -1.02 -0.80 -0.80

Cuadro 4.1: Umbrales encontrados (en dB con respecto al valor medio de la envolvente de
canal) en función de la frecuencia Doppler con una BER objetivo de 5× 10−3.

fdTs × 104 1.28 3.84 6.4 8.95
ρ1 -0.43 -0.20 0.00 0.25
ρ2 -0.43 -0.20 0.00 0.17
ρ3 -1.00 -0.63 -0.36 -0.15
ρ4 -1.00 -0.63 -0.50 -0.50

Cuadro 4.2: Umbrales encontrados (en dB con respecto al valor medio de la envolvente de
canal) en función de la frecuencia Doppler con una BER objetivo de 1.2×10−3.

4.5. Análisis de eficiencia espectral y BER

4.5.1. Análisis de eficiencia espectral

El tamaño del conjunto de posibles canales Nakagami-nT QnT tendráC4
nT

elementos, donde

Cb
a =


b

a

 ≡
b!

a!(b − a)!
(4.16)

es el número de combinaciones deb canales tomandoa a la vez. Según el algoritmo de se-

lección de la sección 4.3, dek a cuatro antenas transmisoras pueden seleccionarse usando el

umbralρk (en caso de seleccionar más de un canal SISO equivalente compuesto dek antenas).
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Sea JnT el evento consistente en seleccionar m antenas transmisoras, y Dk
nT

el evento de selec-

cionar nT antenas usando el umbral ρk. Entonces, las probabilidades de seleccionar una, dos,

tres o cuatro antenas transmisoras serán iguales a:

P{J1} = P{D1
1}, (4.17)

P{J2} = P{D1
2 ∪ D2

2}, (4.18)

P{J3} = P{D1
3 ∪ D2

3 ∪ D3
3}, (4.19)

P{J4} = P{D1
4 ∪ D2

4 ∪ D3
4 ∪ D4

4}. (4.20)

Los siguientes párrafos tratan sobre la probabilidad de los diferentes eventos cuando se usa el

algoritmo propuesto. El evento consistente en seleccionar una sola antena transmisora usando

ρ1, el cual es independiente de cualquier otro evento, es igual a

P{D1
1} = P{exactamente uno α2

1 ≥ Ω1ρ
2
1} = C4

1(1 − q1)q3
1, (4.21)

donde qj = P(α2
nT
≤ ΩnTρ

2
nT

). Similarmente, seleccionar dos, tres y cuatro antenas transmisoras

usando ρ1 solo es posible si

P{D1
2} = P{exactamente dos α2

1 ≥ Ω1ρ
2
1} = C4

2(1 − q1)2q2
1, (4.22)

P{D1
3} = P{exactamente tres α2

1 ≥ Ω1ρ
2
1} = C4

3(1 − q1)3q1, (4.23)

P{D1
4} = P{exactamente cuatro α2

1 ≥ Ω1ρ
2
1} = (1 − q1)4, (4.24)

y el evento consistente en seleccionar cualquier número de antenas usando ρ1 es

P{D1} = P{D1
1} + P{D1

2} + P{D1
3} + P{D1

4}. (4.25)

ya que los eventos Dk
1, k = 1, .., 4 son eventos mutuamente excluyentes.

El evento consistente en seleccionar dos antenas transmisoras usando ρ2 es sólo posible si

no se ha seleccionado ninguna antena transmisora usando ρ1. Entonces

D2
2 = D1 ∩ {exactamente uno α2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}, (4.26)
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y

P{D2
2} ≈ [1 − P (D1)]P{exactamente unoα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}; (4.27)

luego

P{D2
2} ≈ [1 − P (D1)]C

6
5(1− q2)q

5
2. (4.28)

donde los eventosD1 y {exactamente unα2
2 ≥ Ω2ρ

2
2} se han supuesto en una primera aproxi-

mación como estadísticamente independientes.

Cuando exactamente dos canales Nakagami-2 están sobreρ2, se pueden haber selecciona-

do dos o tres antenas transmisoras. Por ejemplo, cuando(r1 + r2)
2 ≥ Ω2ρ

2
2 y (r1 + r3)

2 ≥ Ω2ρ
2
2,

se seleccionan tres antenas. Por el contrario, si(r1 + r2)
2 ≥ Ω2ρ

2
2 y (r3 + r4)

2 ≥ Ω2ρ
2
2, se se-

leccionan cuatro antenas. Sin embargo, ya que solo una pequeña fracción de eventos producen

la selección de cuatro antenas, en el análisis se ha supuesto, por motivos de simplicidad, que

siempre se seleccionan tres antenas cuando exactamente dos canales Nakagami-2 están por

encima deρ2. Para el evento de seleccionar tres antenas transmisoras usandoρ2

D2
3 = D1 ∩ {exactamente dosα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}, (4.29)

y

P{D2
3} ≈ [1 − P (D1)]P{exactamente dosα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}; (4.30)

luego

P{D2
3} ≈ [1 − P (D1)]C

6
4(1− q2)

2q4
2. (4.31)

donde los eventosD1 y {exactamente dosα2
2 ≥ Ω2ρ

2
2} se han supuesto estadísticamente inde-

pendientes.

Cuando exactamente tres canales Nakagami-2 están por encima deρ2 (evento D2
3), es po-

sible seleccionar tanto tres como cuatro antenas, dependiendo de la combinación de canales

Rayleigh, pero la mayoría de los eventos llevan a la selección de cuatro antenas. Por lo tan-

to, el problema se ha simplificado de nuevo asumiendo que cuando exactamente tres canales

Nakagami-2 están por encima deρ2, siempre se seleccionan cuatro antenas transmisoras

D2
4 = D1 ∩ {tres ó másα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}, (4.32)
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entonces

D2
4 = D1∩[{exactamente tresα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2} ∪ {exactamente cuatroα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}

∪{exactamente cincoα2
2 ≥ Ω2ρ

2
2} ∪ {exactamente seisα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}]

(4.33)

y

P{D2
4} ≈[1 − P(D1)][ P{exactamente tresα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2} + P{exactamente cuatroα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}+

P{exactamente cincoα2
2 ≥ Ω2ρ

2
2} + P{exactamente seisα2

2 ≥ Ω2ρ
2
2}].

(4.34)

Por tanto

P{D2
4} ≈ [1 − P (D1)}][C6

3(1− q2)
3q3

2 +C6
4(1− q2)

4q2
2 +C6

5(1− q2)
5q2 + (1− q2)

6], (4.35)

donde los eventosD1 y {tres ó másα2
2 ≥ Ω2ρ

2
2} se han supuesto que son estadísticamente

independientes. El evento consistente en seleccionar cualquier número de antenas usandoρ2

es

D2 = D2
2 ∪ D2

3 ∪ D2
4, (4.36)

y

P{D2} = P{D2
2} + P{D2

3} + P{D2
4}. (4.37)

debido a que Dk2, k = 2, ..,4 son eventos mutuamente excluyentes.

Como en el caso de D22, los eventos consistentes en seleccionar tres o cuatro antenas usando

ρ3 solo son posibles si no se ha seleccionado antena alguna usandoρ1 o ρ2. Entonces, el evento

consistente en seleccionar tres antenas usandoρ3 es igual a

D3
3 = D1 ∩ D2 ∩ {exactamente unoα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3}, (4.38)

por lo tanto

P{D3
3} ≈ [1 − P (D1)][1 − P (D2)]P{exactamente unoα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3} (4.39)
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y

P{D3
3} ≈ [1 − P (D1)][1 − P (D2)]C

4
1(1− q3)q

3
3. (4.40)

asumiendo independencia estadística entre los eventosD1, D2 y {exactamente unoα2
3 ≥ Ω3ρ

2
3}.

El evento consistente en seleccionar cuatro antenas transmisoras usandoρ3 es igual a

D3
4 = D1 ∩ D2 ∩ {dos ó másα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3}, (4.41)

entonces

D3
4 =D1 ∩ D2 ∩ [{exactamente dosα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3} ∪ {exactamente tresα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3}

∪ {exactamente cuatroα2
3 ≥ Ω3ρ

2
3}],

(4.42)

P{D3
4} =[1 − P (D1)][1 − P (D2)][ {P{exactamente dosα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3]+

P{exactamente tresα2
3 ≥ Ω3ρ

2
3} + P{exactamente cuatroα2

3 ≥ Ω3ρ
2
3}]

(4.43)

y

P{D3
4} ≈ [1 − P (D1)][1 − P (D2)][C

4
2(1− q3)

2q2
3 +C4

3(1− q3)
3q3 + (1− q3)

4]; (4.44)

suponiendo independencia estadística entre los eventosD1, D2 y {dos ó másα2
3 ≥ Ω3ρ

2
3}.

El evento consistente en seleccionar cualquier número de antenas usandoρ3 es

D3 = D3
3 ∪ D3

4, (4.45)

y

P{D3} = P{D3
3} + P{D3

4}. (4.46)

debido a que D33 y D3
4 son eventos mutuamente excluyentes. El evento consistente en seleccio-

nar cuatro antenas usandoρ4 solo es posible si no se ha seleccionado ninguna antena previa-

mente. Por lo tanto

D4
4 = D1 ∩ D2 ∩ D3 ∩ {α2

4 ≥ Ω4ρ
2
4}, (4.47)

entonces

P{D4
4} ≈ [1 − P (D1)][1 − P (D2)][1 − P (D2)][1 − q4]. (4.48)
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Finalmente, el evento de no transmisión está dado por

NT = D1 ∪ D2 ∪ D3 ∪ D4
4, (4.49)

en consecuencia

P{NT} = [1 − P{D1}][1 − P{D2}][1 − P{D3}][1 − P{D4
4}], (4.50)

y la eficiencia espectral es igual a

Thr = 1− P{NT}. (4.51)

4.5.2. Análisis de BER

La probabilidad de error del sistema STCS está dada por

Pe =

4∑

k=1

D1
k

∫ ∞

αob j1

BERk

(
α2

k

)
p̃k

(
α2

k

)
dαk +

4∑

k=2

D2
k

∫ ∞

αob j2

BERk

(
α2

k

)
p̃k

(
α2

k

)
dαk+

4∑

k=3

D3
k

∫ ∞

αob j3

BERk

(
α2

k

)
p̃k

(
α2

k

)
dαk + D4

4

∫ ∞

αob j4

BER4

(
α2

4

)
p̃4

(
α2

4

)
dα4,

(4.52)

dondeBERk

(
α2

k

)
es la expresión de la BER paranT = k según (4.10) y (4.11), y ˜pk

(
α2

k

)
es una

distribución chi-cuadrado truncada con 2k grados de libertad, dada por

p̃k

(
α2

k

)
≡

pk

(
α2

k

)

Pk (∞) − Pk

(
α2

k

) =
pk

(
α2

k

)

1− Pk

(
α2

k

) , (4.53)

dondepk

(
α2

k

)
y Pk

(
α2

k

)
representan, respectivamente, la distribución de probabilidad y la fun-

ción acumulativa de probabilidad chi-cuadrado con 2k grados de libertad. El primer término

del lado derecho de la ecuación (4.52) representa el caso de seleccionar desde una hasta cuatro

antenas usandoρ1, mientras que el segundo término considera la selección de dos a cuatro an-

tenas usandoρ2. El uso deρ3 para seleccionar de tres a cuatro antenas se representa por medio

del tercer término, mientras que el último considera la selección de cuatro antenas usandoρ4.
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4.6. Resultados y discusión

En las simulaciones se supuso que existe una sincronización ideal del muestreo en el recep-

tor. Se utilizaron canales tipo Rayleigh de banda estrecha, modelados como variables aleatorias

circulares complejas de media cero y desviación estándar unitaria. Por simplicidad se estable-

ció un canal de realimentación con retardo cero. En los casos donde no se supuso que existía

una estimación perfecta de canal en el receptor, la estimación de canal se mantuvo constante

entre pilotos de estimación de canal.

La potencia de transmisión se mantuvo constante independientemente del número de an-

tenas transmisoras usadas, distribuyéndola uniformemente entre ellas. El tiempo de símbolo

fue deTs = 3,2µs y la frecuencia portadora defc = 3,5 GHz. La frecuencia Doppler máxima

normalizada (fdTs) de los canales simulados fue de 1,28× 10−3, 3,84× 10−4 , 6,4 × 10−4 y

8,95× 10−4, correspondientes a velocidades del móvil (v) de 12 km/h, 62 km/h, 37 km/h y 86

km/h, respectivamente. Los símbolos pilotos se distribuyeron de la siguiente forma: un con-

junto de pilotos usados para la estimación de canal en el receptor cada 14 símbolos cuando

no se supuso PCSI en recepción, y un conjunto de símbolos pilotos usados para estimación

de canal y selección (información del STCS hacia adelante y hacia atrás) cada 140 símbolos.

Entonces, para los cuatro canales de prueba, un espaciamiento fijo de los pilotos de realimen-

tación de 140 símbolos corresponde al 10 %, 30 %, 50 % y 70 % del tiempo de coherencia del

canal (TC), respectivamente, cuando se usa la relación entreTC y fd dada por

TC =
9

16π fd
. (4.54)

4.6.1. Comparación del análisis teórico y las simulaciones

El cuadro 4.6.1 contiene los resultados de eficiencia espectral provenientes del análisis y

de las simulaciones para diferentes velocidades del móvil yEb/No = 11 dB. Se observa una

buena correspondencia entre el análisis y las simulaciones y se puede notar que en ambos

casos la velocidad de transmisión se reduce con la velocidad del móvil. Esto es debido a que

los niveles umbrales se elevan con la velocidad, proporcionando protección al sistema contra

la desactualización de la CSI.

La Fig. 4.4 muestra una comparación de la BER analizada y simulada para diferentes velo-
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v (km/h) 12 37 62 86
Thr analítica 2.88 2.81 2.74 2.70
Thr simulada 2.89 2.80 2.70 2.60

Cuadro 4.3: Eficiencia espectral analítica y simulada (en b/s/Hz) para distintas velocidades
del móvil y Eb/No = 11 dB.

Eb/No

B
E

R

BER analítico parav = 61,7km/h

BER simulado parav = 12,3km/h
BER analítico parav = 12,3km/h
BER simulado parav = 61,7km/h

2 4 6 8 10 12 14 16 18
10−8

10−7

10−6

10−5

10−4

10−3

10−2

10−1

Figura 4.4: Comparación de resultados de BER de análisis y simulaciones.

cidades del móvil. Obsérvese que los resultados analíticos son muy similares entre sí indepen-

dientemente de la velocidad del vehículo. Esto es consistente con el hecho de que los umbrales

para distintos canales SISO equivalente han sido encontrados usando la misma BER objetivo.

Las diferencias entre los resultados simulados y los teóricos se pueden deber al hecho de que

las funciones de distribución de probabilidad dadas por (4.3) son un modelo aproximado de

la estadística de los canales en el sistema propuesto, ya que existe una probabilidad pequeña

pero finita de que los canales tomen valores por debajo deΩnTαob j. Este hecho se ha compro-

bado en las simulaciones y tiene su origen en que la duración de los desvanecimientos es un

parámetro estadístico y el cálculo deαob j se hace en base a su valor medio. La probabilidad de

encontrar valores de los canales por debajo de los valores deΩnTαob j aumenta con el tiempo
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de realimentación, lo cual explica la degradación de la BER para el caso de altas velocidades

y altas SNRs (ver curva para 62 km/h en la Fig. 4.4).

4.6.2. Canales incorrelados

Eb/No

B
E

R

Throughput (b/s/Hz)
2.884 2.914 2.910 2.891 2.885 2.886

STCS

SAS
DAS
OLH4
OSTBC-BF
OSTBC-SGE

2 4 6 8 10 12 14 16 18

10−6

10−5

10−4

10−3

10−2

10−1

Figura 4.5: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas de
selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 3 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 12 km/h.

Para presentar los resultados, se ha comparado con la técnica de selección de una sola

antena (SAS), con selección de dos antenas (DAS) propuesta en [13] y con un OSTBC (lazo

abierto) con cuatro antenas transmisoras (OLH4) propuesta en [24]. Al utilizar 8PSK para SAS

y DAS, y 16QAM para OLH4 se obtienen sistemas con una eficiencia espectral de 3 b/s/Hz.

Similarmente, al utilizar QPSK para SAS y DAS, y 8PSK para OLH4 se obtienen sistemas

con una eficiencia espectral de 2 y 2.25 b/s/Hz, respectivamente. Adicionalmente, con la in-

tención de comparar con sistemas que utilicen cuatro cadenas de RF, se simularon los sistemas

de combinación de beamforming y OSTBC (OSTBC-BF) propuesta en [20] y de combinación

de OSTBC con codificación de subgrupos de antenas (OSTBC-SGE) propuesta en [32]. El
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Eb/No

B
E
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Figura 4.6: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas de
selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 3 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 37 km/h.

sistema de combinación de OSTBC y codificación de antena se estableció con una carga de

realimentación de 4 bits, mientras que la combinación de beamforming y OSTBC requiere de

mayor información de realimentación, de forma que para este último sistema se estableció una

mucho mayor exactitud en la cuantificación de la información de realimentación, con un total

512 bits para realimentar el vector de canal (correspondiente a la representación de cuatro nú-

meros complejos según el estándar IEEE 754 para precisión de variables tipo doble). La razón

para introducir tal cantidad de realimentación es que el beamforming requiere de la premul-

tiplicación por el vector de canal complejo en transmisión, mientras que cualquier intento de

reducir el número de bits de realimentación afecta sensiblemente el funcionamiento del siste-

ma. Al simular un OSTBC-BF en condiciones similares de realimentación (por ejemplo, con 8

bits de realimentación para representar un vector de canal de cuatro elementos complejos), el

rendimiento del sistema se deteriora de tal forma que se obtiene una BER superior a 1× 10−1

para cualquier SNR. Por otra parte, importantes esfuerzos se realizan para cuantificar adecua-

damente el canal [16]. Debido a que en esta tesis no se hizo intento alguno de utilizar técnicas



4.6. RESULTADOS Y DISCUSIÓN 119

Eb/No

B
E

R

Throughput (b/s/Hz)
2.71 2.706 2.71 2.704 2.704 2.709

STCS

SAS
DAS
OLH4
OSTBC-BF
OSTBC-SGE

2 4 6 8 10 12 14 16 18

10−6

10−5

10−4

10−3

10−2

10−1

Figura 4.7: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas de
selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 3 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 62 km/h.

eficientes de cuantificación del vector de canal y que estas podrían impactar significativamente

en el rendimiento del OSTBC-BF, se optó por comparar con este sistema sin imponer ningún

deterioro producto de la cuantificación de la información de realimentación. Como sistemas

de modulación, se utilizó 8PSK para OSTBC-SGE y 16QAM para OLH4 y OSTBC-BF, para

una eficiencia espectral de 3 b/s/Hz, mientras que al usar QPSK para OSTBC-SGE y 8PSK

para OSTBC-BF se obtiene eficiencias espectrales de 2 y 2.25 b/s/Hz respectivamente.

Las Figs. 4.5, 4.6, 4.7 y 4.8 muestran la BER y la eficiencia espectral simuladas para

diferentes SNRs y velocidad del móvil en comparación con sistemas de 3 b/s/Hz. En la Fig. 4.5

se puede observar que SAS es ligeramente mejor que STCS para bajas SNRs, hasta 8 dB,

pero que el rendimiento de STCS es significativamente mejor que el resto de los sistemas,

incluyendo a SAS, para mayores SNRs. Cuando el vehículo se mueve lentamente, la CSI es

aún reciente en el instante de realimentación, y seleccionar la mejor antena (SAS) produce

buenos resultados. Debido a que la ganancia de diversidad se espera que ocurra a altas SNRs,

los beneficios de usar SAS superan aquellos de STCS para bajas SNRs. Pero a mayores SNRs,
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Figura 4.8: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas de
selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 3 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 86 km/h.

STCS supera ampliamente a SAS. Respecto a sistemas que usan cuatro cadenas de RF, se

puede observar que el OSTBC-BF obtiene un mejor rendimiento que el STCS para SNRs

de hasta 8 dB, pero la mayor pendiente de la curva de BER del STCS produce importantes

ganancias para mayores SNRs. La ganancia del STCS frente al OSTBC-SGE es importante

para cualquier valor de SNR. La eficiencia espectral para SAS y OLH4 es en todos los casos

igual a 3 b/s/Hz. Cuando se usa STCS, se debe pagar un precio en forma de reducción de la

eficiencia espectral; la leyenda inferior muestra la eficiencia espectral para el sistema STCS, la

cual oscila entre 2.884 b/s/Hz y 2.914 b/s/Hz, equivalentes al 96.1 % y el 97 % de la máxima

velocidad obtenible.

La Fig. 4.6 muestra que la BER para el STCS es similar a la de SAS para Eb/No ≤ 5 dB, y

significativamente mejor que SAS, DAS y OLH4 para valores mayores de Eb/No. OSTBC-BF

supera al STCS solamente para Eb/No ≤ 5 dB. La eficiencia espectral oscila en este caso entre

2.791 b/s/Hz (93 %) y 2.803 b/s/Hz (93.4 %).

En la Fig. 4.7 se puede observar como la BER del STCS es afectada para altas SNRs y
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altas velocidades del móvil. Como se comentó durante la comparación de la BER analítica y

simulada, el rendimiento de la selección de una antenas dentro del algoritmo de selección del

STCS es seriamente afectado en estas condiciones, y el numero de errores obtenidos durante

esta selección domina la BER total. Aun así, la BER del STCS es significativamente mejor

que la de los restantes sistemas.

En la Fig. 4.8 se puede observar que la BER del OLH4 comienza a ser competitiva, no

debido a su mejoría sino debido a la degradación del rendimiento de los restantes sistemas.

Aun cuando el rendimiento del STCS tiende a nivelarse, todavía existe una ganancia de más

de 2 dB respecto a DAS, de más de 3 dB respecto a SAS y OSTBC-BF y de más de 5 dB

respecto a OSTBC-SGE y OLH4 para una BER objetivo de 10−4. Sin embargo, se debe esperar

que el rendimiento de OLH4 iguale al del STCS para mayores velocidades del móvil y altas

SNRs. En la Fig. 4.8 se muestra una mayor penalización en la eficiencia espectral, estando

la velocidad entre 2.5971 (86.6 %) y 2.6131 (87.1 %). Esto es debido a la elevación de los

umbrales cuando aumenta la velocidad. La utilidad del sistema STCS es entonces limitada

para canales rápidos o muy rápidos.

Las figuras 4.9, 4.10 4.11 y 4.12 muestran la BER y la eficiencia espectral simuladas para

diferentes SNRs y velocidades del móvil de 12 km/h, 37 km/h, 62 km/h y 87 km/h, respectiva-

mente, en comparación con sistemas de 2 y 2.25 b/s/Hz. En la Fig. 4.9 se puede observar que

tanto SAS como DAS superan en rendimiento al STCS para SNRs de hasta 8 dB, pero la BER

del STCS es igual o menor que los restantes sistemas para mayores SNRs. En esta situación, la

eficiencia espectral del STCS es 37 % y 21.5 % mayor en promedio que aquella de SAS-DAS

y OLH4, respectivamente. Respecto a sistemas de transmisión adaptativa, se puede observar

que OSTBC-SGE es seriamente afectado por las condiciones de simulación, en particular por

la desactualización de la información de realimentación, a tal punto que su rendimiento llega

a ser menor que aquel de OLH4 para altas SNRs. Por otra parte, OSTBC-BF obtiene un ex-

celente rendimiento para bajas SNRs, pero ya a 14 dB su rendimiento es menor que aquel del

STCS. El STCS obtiene mucho menores valores de BER para mayores SNRs, sin encontrar el

cambio de pendiente de la curva de BER que se observa para el OSTBC-BF. Por otra parte, el

STCS ofrece una eficiencia espectral significativamente superior a aquellas de OSTBC-BF y

OSTBC-SGE (entre 22 % y 37 % superior).

La Fig. 4.10 muestra que la BER del STCS es igual o mejor que aquella de las técnicas
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Figura 4.9: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas de
selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 12 km/h.

de selección de antena y de transmisión adaptativa para Eb/No ≥ 8 dB, con una eficiencia

espectral 32 % y 17 % mayor. El OSTBC-SGE mantiene su rendimiento con poca degradación,

mientras que la desactualización de la información de realimentación produce un deterioro

sensible del rendimiento del OSTBC-BF. Una situación similar se muestra en la Fig. 4.11, en

donde el STCS supera al resto de los sistemas para Eb/No ≥ 8 dB tanto en rendimiento de

BER como en eficiencia espectral, con un incremento de la eficiencia de 26.5 % y 12.5 %.

Finalmente, la Fig. 4.12 compara a los sistemas parav = 87 km/h, en donde se observa que el

rendimiento de BER es sólo ligeramente mejor al de DAS, pero con una eficiencia espectral

20 % mayor como media.

4.6.3. Efectos del error de estimación de frecuencia Doppler

Ya que los umbrales han sido hallados en función de la velocidad del móvil, el recep-

tor debe estimar esta velocidad o, equivalentemente, la correspondiente tasa de cambio de la
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Figura 4.10: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 37 km/h.

envolvente del canal. Si existiesen errores de estimación de la velocidad del móvil o de la fre-

cuencia Doppler de considerable magnitud, se podrían seleccionar un conjunto de umbrales no

correspondiente con la velocidad real del canal. Para probar la robustez del sistema STCS con

respecto a la selección de los niveles umbrales, en la Figs. 4.13, 4.14, 4.15 y 4.16 se muestra la

BER y la eficiencia espectral del STCS cuando se usan umbrales hallados para una velocidad

diferente a la real en canales incorrelados. En la Fig. 4.13 se compara el rendimiento de los

sistemas para un móvil conv = 12 km/h, usando el STCS los umbrales correspondiente a esa

velocidad y aquellos correspondientes av = 37 km/h. Se puede observar que al utilizar um-

brales hallados parav = 37 km/h el STCS disminuye su rendimiento (aumenta la BER), pero

con un incremento en la eficiencia espectral resultante (desde alrededor a 90 % a alrededor de

96 % de la velocidad máxima). En las Fig. 4.14 y 4.15 puede observarse el rendimiento del

STCS con velocidades del móvil de 37 km/h y 62 km/h, respectivamente, cuando se utilizan

umbrales hallados para velocidades diferentes. En ambos casos se puede apreciar que tanto la

BER como la eficiencia espectral varían dentro de un rango relativamente estrecho, sin que se
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Figura 4.11: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 62 km/h.
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Figura 4.12: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

incorrelados yv = 86 km/h.
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Figura 4.13: BER y eficiencia espectral del STCS parav = 12 km/h cuando se usan umbrales
hallados parav = 37 km/h en canales incorrelados.
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Figura 4.14: BER y eficiencia espectral del STCS parav = 37 km/h cuando se usan umbrales
hallados parav = 12 km/h y v = 62 km/h en canales incorrelados.
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Figura 4.15: BER y eficiencia espectral del STCS parav = 62 km/h cuando se usan umbrales
hallados parav = 37 km/h y v = 86 km/h en canales incorrelados.
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Figura 4.16: BER y eficiencia espectral del STCS parav = 86 km/h cuando se usan umbrales
hallados parav = km/h en canales incorrelados.
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produzca un cambio significativo en el comportamiento del sistema. Finalmente, la Fig. 4.16

muestra el desempeño del STCS para un móvil conv = 86 km/h cuando se usan los umbrales

correspondientes a esa velocidad y, producto de un supuesto error de estimación defdTs, los

umbrales correspondientes av = 62 km/h. Debido a que el supuesto error de estimación utiliza

umbrales correspondientes a un canal más lento, los niveles requeridos de envolvente son más

bajos, y la BER se deteriora ligeramente, con un incremento también pequeño de la eficiencia

espectral. La degradación de BER y el incremento de eficiencia espectral están alrededor de

0.3 dB y 0.1 b/s/Hz, respectivamente. En general, en base a las figuras 4.13 a 4.16, se puede

afirmar que el balance BER-eficiencia espectral en el STCS se ve afectado por posibles errores

en la selección del conjunto de umbrales, pero en ningún caso se ha observado un colapso del

sistema.

n

α
i

Seleccion deS4

Canal sin selección
Instante de decision
Selección deS1
Selección deS2
Selección deS310−2

10−1

1

Figura 4.17: Ejemplo de selección de canales en un sistema STCS con canales correlados.

4.6.4. Canales correlados

La Fig. 4.17 ilustra una situación en la cual se utiliza el algoritmo de selección para sis-

temas STCS propuesto cuando existen canales correlados. La correlación entre canales incre-
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menta la probabilidad de que todos estén al mismo tiempo por debajo de los requerimientos de

selección; en ese caso, se selecciona el modo de no transmisión, por lo que es de esperar que

disminuya la eficiencia espectral del STCS con el índice de correlación. Ya que los umbrales

fueron buscados mediante un procedimiento que consideraba los canales SISO equivalente for-

mados por canales Rayleigh incorrelados, sus valores hallados mediante dicho procedimiento

no se corresponden con las condiciones de un entorno con canales correlados, en donde la

velocidad de cambio de la envolvente de los canales SISO equivalente aumenta. Sin embargo,

aunque los requerimientos de BER objetivo instantánea no sean cumplidos, no es de esperar

un dramático deterioro de la BER del sistema, debido a que los canales SISO equivalente si-

guen seleccionándose de acuerdo a una comparación con conjunto de umbrales que permiten

satisfacer un objetivo de BER instantánea mayor que la original, pero están aún constreñidos

a satisfacer dicho requerimiento.
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Figura 4.18: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

correlados con̄C = 0.3 yv = 12 km/h.

Las figuras 4.18 a 4.21 muestran el rendimiento de los sistemas SAS, DAS, OLH4 y STCS

en presencia de canales correlados. Para las simulaciones, los canales correlados fueron gene-

rados utilizando la metodología propuesta en [33], con el índice de correlación (C̄) definido
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Figura 4.19: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

correlados con̄C = 0.3 yv = 62 km/h.

como la correlación cruzada entre la envolvente de dos canales tipo Rayleigh.

La Fig. 4.18 muestra el rendimiento de los sistemas en el caso de que la velocidad del móvil

sea de 12 km/h y los canales estén ligeramente correlados (C̄ = 0.3). Se puede observar que

STCS supera a todos los sistemas de referencia, incluido SAS, con una ganancia de 2 dB para

el mismo objetivo de BER, aumentando la ganancia para altas SNRs, llegando a ser de casi 4

dB para una BER de 10−5. La técnica de OSTBC-BF sufre con menor degradación los efectos

de la correlación, y obtiene importantes ganancias respecto al STCS para cualquier SNR. Sin

embargo, las curvas de BER de estos sistemas tienden a converger a medida que aumenta la

SNR. Finalmente, la eficiencia espectral del STCS es un 29 % superior a la de SAS, DAS y

OSTBC-SGE, y un 15 % superior a la de OLH4 y OSTBC-BF.

En la Fig. 4.19 se ha mantenido la correlación de los canales (C̄ = 0.3) y se ha incre-

mentado la velocidad del móvil a 62 km/h. El STCS muestra ser superior que las técnicas de

selección de antena para cualquier SNR, con una diferencia respecto al más cercano, DAS en

este caso, de 3.7 dB para una BER de 10−3. Al contrastar estos resultados con aquellos para la

misma velocidad y para canales incorrelados, se puede concluir que la BER del STCS se ve
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Figura 4.20: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

correlados con̄C = 0.6 yv=12 km/h.
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Figura 4.21: BER y eficiencia espectral del sistema propuesto en comparación con sistemas
de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para canales

correlados con̄C = 0.6 yv=62 km/h.
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mucho menos afectada por la correlación de canal que SAS, DAS y OLH4. Respecto a siste-

mas con cuatro transmisores, STCS supera a OSTBC-SGE para casi cualquier valor de SNR,

y a OSTBC-BF, cuyo rendimiento se ve severamente deteriorado a esta velocidad, para medias

y altas SNRs. Al igual que su rendimiento, la eficiencia espectral del STCS se ve afectada, y

se ubicó en promedio en 2.59 y 2.43 b/s/Hz para 12 y 62 km/h, disminuyendo en alrededor

del 5.5 % y del 4 %, respectivamente, en comparación con el caso de canales incorrelados. Sin

embargo, la eficiencia espectral sigue siendo significativamente mayor que 2 b/s/Hz y que 2.25

b/s/Hz.

El rendimiento de los sistemas de múltiples antenas suele sufrir considerablemente en ca-

sos de fuerte correlación mutua entre los elementos de la matriz de canal. Las figuras 4.20 y

4.21 muestran la BER de los sistemas para un coeficiente de correlación igual a 0.6. Se puede

apreciar que la degradación de la BER en el STCS respecto al caso deC̄ = 0.3 es muy baja,

situándose de nuevo en 1.1 y 1.2 dB respecto al caso de canales incorrelados, parav = 12 km/h

y v = 62 km/h respectivamente. Sin embargo, para canales fuertemente correlados, las técnicas

de selección de antena sufren considerablemente, de tal forma que el STCS llega a superar a

SAS en 4 dB parav = 12 km/h, y en 5 dB a DAS parav = 62 km/h, al considerar un obje-

tivo de BER de 10−3. Las diferencias son aún mayores para mayores SNRs. Para este grado

de correlación, la técnica de OSTBC-BF sí experimenta una degradación considerable en su

rendimiento aún parav = 12 km/h, siendo superada por la STCS para altas SNRs. El efecto de

la correlación en el sistema STCS es más visible en la disminución de la eficiencia espectral;

para 12 y 62 km/h la eficiencia espectral se ubica alrededor de 2.22 y 2.54 b/s/Hz, siendo aún

mayor que la de SAS, DAS y OSTBC-SGE (2 b/s/Hz) y ligeramente menor o mayor que la de

OSTBC-BF (2.25 b/s/Hz).

Las Figs. 4.22 y 4.23 muestran la degradación de la SNR y la variación de la eficien-

cia espectral respecto al caso de canales incorrelados para sistemas con PCSI en recepción

transmitiendo a 2 b/s/Hz y velocidades del móvil de 12 y 62 km/h, respectivamente, para un

objetivo de BER de 10−3. Estas curvas comienzan en el origen debido a que el primer punto

corresponde precisamente al caso de referencia (C̄= 0 y PCSI). En general, se puede observar

que las técnicas de selección de antena degradan más su rendimiento con la correlación. Así

mismo, la técnica de OSTBC-SGE es la más robusta frente a los efectos de la correlación, aun-

que es importante considerar que su rendimiento para canales incorrelados es mucho menor
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que aquel de OSTBC-BF y STCS (ver Fig. 4.9 y 4.11). Finalmente, se puede observar que la

técnica STCS ofrece estabilidad frente a la correlación, ya que sus efectos son compensados

con una reducción de la eficiencia espectral, manteniendo la BER casi constante. En cualquier

caso, el sacrificio de eficiencia espectral es solo ligeramente mayor al 12 % en el peor de los

casos. Parav = 62 km/h (Fig. 4.22) no se ha incluido la técnica OSTBC-BF debido a que su

BER no alcanza el objetivo de 10−3.

SAS, DAS, OSTBC-SGE y OLH4 sufren de forma muy similar los efectos de la correla-

ción, con una considerable degradación de la SNR, con una variación cercana a la lineal, de

hasta 3.8 dB, mientras que la técnica de OSTBC-BF observa una degradación muy superior.

La degradación de la SNR en el STCS es muy baja, situándose en 0.36 y 0.23 dB. Por otra

parte, la eficiencia espectral del STCS sí se reduce de forma proporcional al índice de corre-

lación, llegando a ser hasta 12 % menor paraC̄ = 0.6; sin embargo, aún esta la situación, la

eficiencia espectral del STCS es un 27 % y un 13 % mayor que aquella de SAS-DAS y OLH4,

respectivamente. En el caso dev = 62 km/h, parece existir una degradación de la SNR lineal

para todos los sistemas, incluyendo STCS, pero con pendientes distintas. En general, STCS se

muestra menos sensible a los efectos de la correlación que el resto de los sistemas, con una

degradación menor a 1 dB parāC = 0.6, frente 2.9, 3.5 y más de 4 dB de OLH4, DAS y SAS.

De nuevo se observa una disminución de la eficiencia espectral del STCS proporcional aC̄,

de hasta 18 % para 0.6, correspondiente a un 11 % más que SAS-DAS y un 1.5 % menos que

OLH4.

4.7. Conclusiones

En este capítulo se ha propuesto un esquema sencillo de selección de código espacio-

tiempo para sistemas TAD. El código espacio-tiempo se selecciona comparando los posibles

canales SISO equivalente con un conjunto de niveles umbrales predeterminados. Se describió

un procedimiento de búsqueda basado en una especificación de BER, tomando en cuenta la

desactualización de la información de realimentación. Se proponen dos conjuntos de niveles

umbrales utilizados para comparar con sistemas de diferente eficiencia espectral.

Se ha realizado un análisis de BER y de eficiencia espectral, obteniendo buena concor-

dancia entre el análisis y las simulaciones. Los resultados de las simulaciones muestran que
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Figura 4.22: Degradación de SNR y variación de la eficiencia espectral en función del índice
de correlación parav = 12 km/h y PCSI en recepción.
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Figura 4.23: Degradación de SNR y variación de la eficiencia espectral en función del índice
de correlación parav = 62 km/h y PCSI en recepción.
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el sistema propuesto obtiene un buen rendimiento para un amplio rango de frecuencias Do-

ppler, obteniendo ganancias significativas a expensas de una ligera reducción de la eficiencia

espectral u obteniendo ganancias moderadas con una eficiencia espectral superior respecto a

sistemas de selección de antena convencionales y sistemas de ponderación de fase o potencia

en transmisión. Finalmente, las simulaciones muestran que la técnica de STCS es útil en en-

tornos con canales correlados, donde la BER se mantiene a expensas de una reducción de la

eficiencia espectral proporcional al índice de correlación.
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Capı́tulo 5
Sistemas OFDM basados en STCS

5.1. Introducción

Las técnicas de diversidad diseñadas para sistemas de portadora única sobre canales no

dispersivos son fácilmente extensible a OFDM con el índice de tiempo reemplazado por el

índice del tono OFDM. Por ejemplo, en el esquema de Alamouti, la restricción de canales

constantes durante períodos de símbolos consecutivos se traduce en una restricción de canales

constantes sobre subportadoras consecutivas. Alternativamente, se puede utilizar STCs sobre

tonos a través de símbolos OFDM consecutivos, de la misma forma que se hace en sistemas de

banda estrecha. Por otra parte, debido a que la duración del símbolo OFDM es generalmente

larga, esta alternativa puede resultar poco práctica. Las técnicas de señalización son también

las mismas que para sistemas de banda estrecha cuando se aplican sobre tonos OFDM. Sin

embargo, en cualquier caso debe asegurarse que los parámetros modulación (portadoras, fases,

FFT/IFFT, prefijos, etc.) están completamente sincronizados entre las antenas transmisoras;

con esta precaución, cada tono OFDM puede ser tratado como un canal MIMO, y el índice de

tono ser tratado como el índice de tiempo en sistemas de portadora única.

Debido a que el interés en selección de antena en MIMO estuvo principalmente motivado

por la reducción de circuitería de RF, los algoritmos de selección de antena generalmente

seleccionan un número fijo de antenas y mantienen un mismo STC. Sin embargo, la selección

de antena en transmisión ofrece ventajas adicionales, como la minimización de las pérdidas de

capacidad y de diversidad debido a correlaciones de canal [1,2]. Adicionalmente, las ventajas
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de reducción de circuitería podría desaparecer si se utiliza selección de antena en sistemas

OFDM con un criterio de selección por subportadoras o subbandas (grupo de subportadoras).

En esta capítulo se estudia la aplicación de la técnica STCS a un sistema OFDM en la

cual el receptor decide sobre las antenas a utilizar por subportadora basado en un conjunto

predeterminado de umbrales. Los canales OFDM a utilizarse se construyen mediante la colec-

ción de todas las subportadoras que cumplan con las restricciones impuestas por el conjunto

de umbrales, los cuales se buscan fuera de línea tomando en cuenta la desactualización de la

CSI, como se describió en el capítulo 4. Para reducir el número de operaciones en recepción

las subportadoras se agruparon en grupos, en forma similar a la utilizada en sistemas OFDM

con modulación adaptativa [3]. La información sobre las subportadoras a utilizar se realimenta

al transmisor, el cual aplica un STC diferente a cada grupo de subportadoras de acuerdo al

número de antenas seleccionadas en esa frecuencia. Simulaciones de Monte Carlo muestran

que, al igual que en el caso de banda estrecha, el sistema tiene un buen rendimiento para un

amplio rango de frecuencias Doppler, superando a los STBC de lazo abierto, a las técnicas de

selección de antena y a técnicas que combinan OSTBCs con alguna forma de adaptación de

potencia o fase en transmisión [4, 5]. Adicionalmente, se probó el sistema en condiciones de

canales de banda ancha correlados entre sí, en las cuales las ganancias obtenidas son mejores

que en condiciones de incorrelación.

5.2. Modelo del Sistema

La Fig. 5.1 muestra el modelo de sistema OFDM basado en STCS. Al momento de la

transmisión (n), un bloque de datos binariosb[n, k], k = 0,1, . . . es codificado enp señales

diferentes,ti[n, k], k = 0,1, . . ., i = 1,2,3,4.., p, dondep es el número de antenas transmiso-

ras seleccionadas para el instanten usando la técnica STCS descrita en el capítulo anterior.

Los vectores codificados se modulan utilizando una transformada inversa de Fourier discreta

(IDFT) de N puntos formando una secuencia de símbolos OFDM. Se agrega una extensión

cíclica a cada símbolo OFDM, y las señales resultantes son transmitidas. A continuación se

usará la siguiente notación:hi[n, k] representa la respuesta impulsiva delk-ésimo tono al ins-

tanten entre la antena transmisoraq-ésimo y la antena receptora.TG representa la longitud del

prefijo cíclico, el cual es mayor o igual al orden dehi[n, k] (L). La transformada discreta de
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Fourier (DFT) de la señal recibida es la superposición dep señales distorsionadas, las cuales

se pueden expresar como

r[n, k] =
p∑

i=1

hi[n, k]ti[n, k] + w[n, k], (5.1)

dondew[n, k] es el ruido aditivo Gaussiano complejo, de media cero y varianzaσ2
n, incorrelado

para distintosn y k. Luego de recibir y demodularQ señales consecutivas, siendoQ la longitud

del código, las señales son combinadas con los canales estimados de acuerdo al STBC usado.
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P/S

IDFT
y CP

IDFT
y CP

IDFT
y CP

S/PRemover CP
y DFT

Estimador
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Figura 5.1: Diagrama de un sistema OFDM con diversidad en transmisión por selección de
código
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5.3. Canales OFDM correlados

La respuesta impulsiva de tiempo continuoh(t, τ) de un canal de banda ancha para un

instante de tiempo cualquierat = tqen el dominio deτ discreto se puede modelar mediante

h(tq, τ) = h(τ) =
K−1∑

k=0

hk(τ)δ(τ − τk)e
−Γτk , (5.2)

dondehk(τ) y τk representan las amplitudes de los multitrayectos (modelada como una variable

aleatoria gaussiana compleja unitaria) y el exceso de retardo, respectivamente, de lak-ésima

componente multicamino en el instantet, mientras queΓ representa el factor de decaimiento

exponencial. La dependencia del canal con el tiempot se ha omitido por simplicidad. La Fig.

5.2 muestra el perfil potencia retardo (PDP) de una realización de un canal generado durante

las simulaciones.

τ

h(τ)

eθτ

τ0 τ1 τ2 τ3 τK−1

Figura 5.2: Perfil potencia retardo de un canal OFDM
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La función de transferencia del canalh(τ) es igual a

H( f ) =
∫ ∞

−∞

K−1∑

k=0

hke
−Γτδ(τ − τk)e

− j2n f τdτ (5.3)

=

K−1∑

k=0

hke
−Γτkδ(τ − τk)e

− j2n f τk , (5.4)

en donde se considera una respuesta al impulso ‘quasi-estacionaria’ modelada porK multitra-

yectos.

5.3.1. Función de auto-correlación en frecuencia

Hipótesis: los multitrayectosαk están decorrelados entre sí

E{αkα
∗
k′ } =


1 si k = k′

0 en otro caso

 . (5.5)

La función de auto-correlación en el dominio de la frecuencia para cada uno de los

elementos de la matriz de canal MIMO es igual a

RHH( f , f ′) = E {H( f )H∗( f ′)} (5.6)

= E




K−1∑

k=0

αke
−Γτke− j2n f τk




K−1∑

k′=0

α∗k′e
−Γτk′e j2n f ′τk′



 (5.7)

= E


K−1∑

k=0

K−1∑

k′=0

αkα
∗
k′e
−Γ(τk+τk′e− j2n f τke j2n f ′τk′

 (5.8)

=

K−1∑

k=0

e−2Γτke−2 jn( f− f ′)τk (5.9)

luego

RHH(∆ f ) =
K−1∑

k=0

e−2Γτke−2 jn∆ f τk (5.10)
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5.3.2. Correlación entre elementos de la matriz de canal

Seanh1(t) y h2(t) dos elementos de la matriz de canal MIMO (H) en el dominio del tiempo.

Considerando las siguientes hipótesis:

Cada par de los trayectos están decorrelados entre sí, para un mismohi(t)

E{αi
kα

i
k′
∗} =


1 si k = k′

0 en otro caso

 . (5.11)

Existe una correlación finita entre multitrayectos de distintoshi(t), de tal forma que

E{α1
kα

2
k′
∗} =


C̄k si k = k′

0 en otro caso

 , (5.12)

dondeC̄k es el coeficiente de correlación delk-ésimo multitrayecto.

Los canalesh1(t) y h2(t) pueden describirse en el dominio de la frecuencia mediante las

siguientes expresiones:

H1( f ) =
K−1∑

k=0

α1
ke−Γ1τke− j2n f τk (5.13)

H2( f ) =
K−1∑

k′=0

α2
k′e
−Γ2τk′e− j2n f τk′ , (5.14)

y

RHH( f , f ′) = E {H( f )H∗( f ′)} (5.15)

=

K−1∑

k=0

e−(Γ1+Γ2)τke−2 jn( f− f ′)τk . (5.16)

La expresión (5.16) representa la función de correlación entre dos elementos deH en el do-

minio de la frecuencia. Si suponemos que la distancia entre subportadoras es∆ f = f − f ′ y
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simplificamos asumiendo queΓ1 = Γ2 = Γ

RHH(∆ f ) =
K−1∑

k=0

C̄ke
−2Γτke−2 jn∆ f τk . (5.17)

La ecuación (5.17) indica que si no existe correlación espacial entre canales (C̄k = 0∀k),

entonces

RHH(∆ f ) = 0 ∀∆ f , (5.18)

o equivalentemente, los canales están decorrelados para todos los tonos. Sin embargo, siC̄k � 0

la correlación en frecuencia entre tonos espaciados∆ f es un valor ponderado de la correlación

espacial de cada multitrayecto.

La Fig. 5.3 muestra el perfil potencia-retardo (PDP) de un canal OFDM con 8 multi-

trayectos en una representación tiempo-retardo, con retardos uniformemente distribuidos en

el intervalos [0τmax]. El canal OFDM usado en las simulaciones tiene un PDP de la forma

φ(τ) ∼ e−τ/τrms, dondeτrms = 220ns, correspondiente a un entono de exteriores. Cada multi-

trayecto tiene una auto-correlación temporal dada por un espectro de Jakes con una frecuencia

Doppler máxima normalizada (fdTs) igual a 6,4 × 10−4, correspondiente a un móvil con una

velocidad de aproximadamente 62 km/h para una frecuencia central (fc) de 3.5 GHz. La trans-

formada de Fourier del mismo canal de banda ancha, en una representación tiempo-frecuencia,

se puede observar en la Fig. 5.4, donde se puede visualizar la correlación en el tiempo de cada

subportadora, así como la correlación frecuencial entre ellas. Finalmente, la figura 5.5 presenta

un corte en un instante de tiempo discreton = nj de cuatro canales con una correlación mutua

entre multitrayectos con el mismo retardo igual aC̄ = 0.6. La correlación de los canales se

realizó en el plano tiempo-retardo, obteniendo una manifiesta correlación entre los canales en

el dominio de la frecuencia.

En las siguientes simulaciones se ha utilizado un canal OFDM con las características an-

teriormente mencionadas, para un sistema con un ancho de banda de 20 MHz dividido en 64

tonos, 48 de los cuales son usados para transmisión de datos. La longitud total del símbolo

OFDM fue de 3.2µs, con 0.8µs adicionales utilizados como intervalo de guarda, correspon-

diendo a un prefijo cíclico de 16 tonos. Adicionalmente, cuando no se supuso que se contaba

con PCSI en recepción, se distribuyeron 4 subportadoras a lo largo del canal OFDM para en-
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n τ
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Figura 5.3: Perfil potencia retardo de un canal OFDM parav=62 km/h.
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Figura 5.4: Función de transferencia de un canal OFDM parav=62 km/h.
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Figura 5.5: Canales OFDM correlados en el dominio de la frecuencia.

viar pilotos de estimación de canal. Por simplicidad no se utilizó interpolación en el tiempo

ni entre portadoras pilotos, manteniéndose el canal estimado en la portadorak-ésima en el

instanten-ésimo hasta encontrar otro símbolo piloto, tanto en el dominio del tiempo como en

el dominio de la frecuencia. La Fig. 5.6 muestra la rejilla tiempo-frecuencia de los canales

vistos por las cuatro antenas transmisoras cuando se aplica STCS. Los cuadros completamen-

te rellenos de color representan la muestra de canal en la cual se ha efectuado una decisión;

aunque se halla representado la decisión sobre los canales individuales, es importante recordar

que la decisión realmente se efectúa sobre canales SISO equivalente, es decir, sobre combina-

ciones lineales de los instantes señalados por los recuadros totalmente rellenos. Los recuadros

parcialmente coloreados (i.e. rellenos con un patrón de líneas a color) representan muestras

de canal en las cuales se transmite con un STC particular. En este ejemplo se considera una

decisión de no-transmisión representada con un recuadro coloreado en rojo, y los recuadros

vacíos adyacentes representan la supresión de la transmisión en los instantes y portadoras co-

rrespondientes. Obsérvese que esta condición es idéntica en todas las antenas. Así mismo, es

idéntico el patrón de recuadros coloreados en amarillo en todas las antenas, el cual representa

la decisión de transmisión con cuatro antenas (i.e., la transmisión deS 4) y la aplicación del có-
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digo correspondiente sobre ellas en las portadoras adyacentes en el tiempo y la frecuencia. La

transmisión se continúa con el código seleccionado para las portadoras del subgrupo y hasta

el próximo instante de realimentación. Además, se representa en color azul el caso de decidir

por la transmisión deS 2 usando las antenas 1 y 4 y encolor rosa la decisión de la transmisión

de la matrizS 1 usando la antena 2.
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Figura 5.6: Ejemplo de distribución de los códigos espacio-tiempo sobre la rejilla
tiempo-frecuencia.
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5.4. Resultados y discusión

Al igual que en el capítulo 4, se ha comparado con técnicas de selección de antena en trans-

misión (SAS y DAS), con un OSTBC de lazo abierto (OLH4), con una técnica de codificación

de subgrupos de antenas (OSTBC-SGE) y con una técnica de combinación de ‘beamforming’

y OSTBC (OSTBC-BF) con cuatro antenas transmisoras. Al utilizar QPSK para SAS, DAS

y OSTBC-SGE, y 8PSK para OLH4 y OSTBC-BF se obtienen sistemas con una eficiencia

espectral de 2 y 2.25 b/s/Hz, respectivamente. Para mantener la misma eficiencia espectral in-

dependientemente del número de antenas seleccionadas, en el sistema STCS se utilizó 8PSK

al seleccionar una y dos antenas, y 16QAM al seleccionar tres o cuatro de ellas. Para reducir la

cantidad de información de realimentación y el procesamiento en recepción, las subportadoras

se agruparon en grupos de cuatro, con un total de 12 grupos. La decisión se realizó sobre una

de las portadoras centrales de cada grupo y se mantuvo para el resto de ellas. La tasa de error

por trama (FER) se computó con una longitud de trama igual 48 símbolos, correspondiente a

la cantidad de portadoras utilizadas para transmisión de datos dentro de una palabra OFDM.

Al igual que en el capítulo 4 y por las mismas razones ahí expuestas, al utilizar OSTBC-BF se

utilizaron 512 bits de realimentación.

5.4.1. Canales incorrelados

Las Figs. 5.7 a 5.10 muestran la FER para velocidades de móvil de 12 km/h, 37 km/h, 62

km/h y 86 km/h en presencia de canales incorrelados. En la Fig. 5.7 se puede observar que para

v = 12 km/h el STCS supera tanto en rendimiento como en eficiencia espectral a las técnicas de

selección de antena para altas SNRs (Eb/No ≥ 11 dB). Para una FER de 10−2 el STCS ofrece

una ganancia de 0.62 dB, 2.2 dB y 3.41 dB en relación a SAS, DAS y OLH4, respectivamente.

La eficiencia espectral media del STCS es de 2.82 b/s/Hz, correspondiente a un 41 % y un

25 % mayor que aquella de SAS-DAS y OLH4. Al comparar con técnicas de adaptación de

transmisión, se puede observar que el OSTBC-BF obtiene un mejor rendimiento para cualquier

valor de SNR. Sin embargo, la FER del STCS se aproxima a aquella del OSTBC-BF a medida

que aumenta la SNR, con una eficiencia espectral 25 % mayor.

Las Fig. 5.8 y 5.9 muestran resultados parav = 37 km/h y v = 62 km/h, en donde se

observa que la técnica STCS soporta bien el aumento de la velocidad del móvil, con ganancias
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de SNR y de eficiencia espectral respecto a las técnicas de selección de antena entre 2.5 y 3.6

dB y entre 20 % y 35 % parav = 37 km/h y entre 3 y 4 dB y entre 14 % y 28 % parav = 62

km/h. Con respecto a las técnicas que utilizan cuatro cadenas de RF, la velocidad del móvil

causa estragos en el OSTBC-BF, y aunque afecta poco al OSTBC-SGE, sus rendimientos están

bastante lejos de aquel del STCS, con una eficiencia espectral considerablemente inferior.

La Fig. 5.10 muestra que las técnicas de selección de antena obtienen mejor rendimiento y

mayor eficiencia espectral que el STCS para bajas SNRs. Así mismo, el OSTBC-BF ofrece

importantes ganancias de SNR para Eb/No ≤ 8 dB. Sin embargo, para altas SNRs el STCS

obtiene ganancias significativas respecto a todos los sistemas de comparación.

5.4.2. Canales correlados

Las Figs. 5.11 y 5.12 muestran la FER de los sistemas y la eficiencia espectral del STCS

en presencia de canales correlados conC̄ = 0.3 parav = 12 km/h y v = 62 km/h. En la

Fig. 5.11 se puede observar que para bajas velocidades y canales ligera o moderadamente

correlados el STCS obtiene una eficiencia espectral muy similar a aquella del OSTBC-BF,

con una FER solo ligeramente superior (peor rendimiento). Sin embargo, las ventajas de usar

STCS se hacen evidentes al aumentar la velocidad del móvil y el índice de correlación, ya que

estos factores afectan considerablemente a los restantes sistemas, sobre todo al OSTBC-BF.

El STCS compensa el efecto de la correlación reduciendo la eficiencia espectral y logrando

mayor estabilidad en la FER. Respecto a las técnicas de selección de antena, la técnica de

STCS obtiene importantes ganancias con mayor eficiencia espectral. Para una FER igual a 10−2

se obtuvieron ganancias en SNR de 3.4 dB, 4.4 dB respecto a SAS y DAS respectivamente,

con una eficiencia espectral 12.5 % mayor parav = 12 km/h. Cuando se eleva la velocidad del

móvil se acentúan las diferencias entre el STCS y SAS y DAS. Las ganancias en SNR están

entre 4.6 dB y 5.2 dB con una eficiencia espectral de alrededor a un 8 % más.

Las Figs. 5.13 y 5.14 muestran los resultados para canales conC̄ = 0.6 y v = 12 km/h

y 62 km/h. Para el caso de canales más lentos, el STCS supera significativamente a todos

sistemas de comparación para altas SNRs, manteniendo su eficiencia espectral por encima de

la de aquellos. Finalmente, la Fig. 5.14 muestra el rendimiento para velocidades mayores y

canales fuertemente correlados (C̄ = 0.6). El STCS gana alrededor de 6 dB respecto al mejor

de los sistemas de comparación, con una eficiencia espectral igual a 2 b/s/Hz, un 10 % inferior



5.4. RESULTADOS Y DISCUSIÓN 151

Eb/No

F
E

R

Throughput (b/s/Hz)

2.834 2.828 2.875 2.825 2.786 2.789

STCS

SAS
DAS
OLH4
OSTBC-BF
OSTBC-SGE

2 4 6 8 10 12 14 16 18
10−4

10−3

10−2

10−1

100

Figura 5.7: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales incorrelados yv = 12 km/h.
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Figura 5.8: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales incorrelados yv = 37 km/h.
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Figura 5.9: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales incorrelados yv = 62 km/h.
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Figura 5.10: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales incorrelados yv = 86 km/h.
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a los 2.25 b/s/Hz de OLH4 y OSTBC-BF. A pesar de ofrecer una menor eficiencia espectral

que estos últimos, la ganancia de SNR respecto a ellos es enorme.

Finalmente, las Figs. 5.15 y 5.16 muestran la degradación de SNR en función del índice

de correlación parav = 12 km/h y v = 62 km/h respectivamente. En la Fig. 5.15 se puede

observar que la degradación de SNR varía muy poco con el índice de correlación para el STCS,

no así para los restantes sistemas, donde parece haber una dependencia lineal entre el índice

de correlación y la degradación. El STCS traslada el efecto de la correlación a una reducción

de la eficiencia espectral, la cual se mantiene alrededor del 20 %. En la Fig. 5.16 se observa un

comportamiento similar, aunque es importante señalar que tal como se observa en la Fig. 5.9,

ya paraC̄ = 0 el rendimiento del STCS es considerablemente superior tanto en FER como en

eficiencia espectral. Si a esto le añadimos la menor degradación observada en 5.16, podemos

afirmar que el STCS ofrece un rendimiento más estable, con una eficiencia espectral mayor o

igual en la mayoría de los casos, que los sistemas de referencia en estas condiciones.

5.5. Conclusiones

En este capítulo se ha evaluado el rendimiento de la técnica de STCS en sistemas TAD-

OFDM. La técnica de búsqueda de niveles umbrales utilizada en sistemas de banda estrecha

se puede aplicar a sistemas con canales de banda ancha en función de la frecuencia Doppler

observada por los multitrayectos del PDP, cuando los canales de banda ancha han sido apro-

piadamente sincronizados y muestreados para mantener las características de ortogonalidad en

el sistema OFDM. La codificación espacio-tiempo se aplicó en el dominio del tiempo, i.e., co-

dificando símbolos de una misma portadora correspondientes a palabras OFDM consecutivas.

De esta forma, la técnica de STCS se puede utilizar de forma muy similar al caso de ban-

da estrecha. Para mantener acotado el nivel de complejidad, la STCS se aplicó por grupo de

subportadoras, donde la decisión tomada sobre una subportadora central se mantiene para las

subportadoras adyacentes del mismo grupo. Las simulaciones sobre canales incorrelados para

distintos valores de frecuencia Doppler muestran que la técnica de STCS proporciona ganan-

cias considerables respecto a sistemas de selección de antena transmisora y de adaptación de

fase o potencia en transmisión. Para bajas velocidades de transmisión, la técnica de OSTBC-

BF obtiene mejor rendimiento que la STCS, pero para velocidades menores el STCS supera a
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Figura 5.11: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales correlados con̄C = 0.3 yv = 12 km/h.
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Figura 5.12: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales correlados con̄C = 0.3 yv = 62 km/h.
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Figura 5.13: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales correlados con̄C = 0.6 yv = 12 km/h.

Eb/No

F
E

R

Throughput (b/s/Hz)

2.009 2.093 2.016 1.998 1.938 2.018

SAS
DAS
OLH4
OSTBC-BF
OSTBC-SGE
STCS

2 4 6 8 10 12 14 16 18
10−4

10−3

10−2

10−1

100

Figura 5.14: FER y eficiencia espectral de un sistema OFDM-STCS en comparación con
sistemas de selección de antena y transmisión adaptativa transmitiendo a 2 b/s/Hz para

canales correlados con̄C = 0.6 yv = 62 km/h.
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Figura 5.15: Degradación de SNR y variación de la eficiencia espectral en función del índice
de correlación parav = 12 km/h y PCSI en recepción.
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Figura 5.16: Degradación de SNR y variación de la eficiencia espectral en función del índice
de correlación parav = 62 km/h y PCSI en recepción.
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todos los sistemas de referencia, incluyendo a OSTBC-BF. En situaciones con canales correla-

dos se pueden apreciar los beneficios de la STCS, donde un moderado sacrifico de la eficiencia

espectral permite compensar efectivamente los efectos degradatorios de la correlación.
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Capı́tulo 6
Conclusiones y líneas futuras de trabajo

6.1. Conclusiones

Los sistemas que utilizan múltiples antenas en transmisión y en recepción han pasado a

constituir en sí mismos una nueva área de estudio en el campo de ingeniería de comunicacio-

nes, la cual se han dedicado ingentes esfuerzos en los últimos años. Los sistemas de diversidad

se han establecido como técnicas de aplicación habitual en los sistemas de comunicaciones

inalámbricas, ya que ofrecen ganancias significativas con bajos costos añadidos. En particular,

la utilización de múltiples antenas receptoras se soporta en técnicas maduras bien conocidas.

Sin embargo, la aplicación de diversidad en transmisión plantea interrogantes adicionales. El

aumentar la capacidad de los sistemas de comunicación y el disminuir la complejidad de los

receptores han sido dos de las motivaciones que han impulsado el estudio de los sistemas TAD.

En esta tesis se tratan temas críticos en la aplicación de sistemas TAD, específicamente la

estimación de canal y la adaptación de la transmisión a las condiciones del entorno. Se realizó

una revisión de la literatura sobre técnicas de diversidad, describiendo los principios físicos

que justifican el concepto de diversidad y comparando las principales implementaciones de

diversidad en términos de ganancia contra complejidad. Se describieron distintas técnicas de

diversidad en transmisión de lazo cerrado que permiten la adaptación de la transmisión al

estado de la matriz del canal, algunas de las cuales han sido utilizadas como referencia para la

evaluación de alguna de las propuestas realizadas en esta tesis.

La estimación de canal es un elemento de particular importancia en la realización de sis-
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temas inalámbricos MIMO o MISO. Al transmitir con múltiples antenas, el receptor debe

estimar la matriz de canal, ya sea para ejecutar una decodificación en sistemas que utilizan

STCs, o para discriminar las señales transmitidas y cancelar interferencias en sistemas sin co-

dificación. En esta memoria se presenta un análisis sobre los efectos del error de estimación de

canal en sistemas basados en OSTBC. Mediante un sencillo modelo de error de estimación de

canal se cuantificó la degradación que sufre el rendimiento de sistemas que utilizan OSTBCs

en función del error de estimación. Igualmente, se analizó la degradación que sufren dichos

sistemas en presencia de canales correlados, concluyendo que el efecto conjunto de los errores

de estimación de canal y correlación puede afectar sensiblemente las prestaciones conseguidas

en condiciones ideales.

El interés en sistemas basados en OSTBCs se ha renovado recientemente con la utiliza-

ción de estos códigos como bloques de entrenamiento para la estimación de canal. De esta

forma se pueden aprovechar las características de ortogonalidad y sencillez de los OSTBC pa-

ra desacoplar la información de canal en recepción requiriendo solo de procesamiento lineal

en recepción. La estimación de canal se realiza de forma simple usando OSTBCs aún cuan-

do los datos sean transmitidos a través de técnicas más eficientes y complejas. Por otra parte,

los sistemas OFDM se perfilan como la tecnología base para la cuarta generación de sistemas

inalámbricos. Es por ello que la combinación de OFDM y STCs tiene actualmente, a pesar

del grado de complejidad que pueden alcanzar los sistemas, un interés principal en el estudio

de sistemas de comunicaciones inalámbricos. En el contexto de sistemas OFDM la sencillez

de un estimador es de particular interés, debido a que el número de operaciones aumenta pro-

porcionalmente con el número de portadoras. En esta tesis se propusieron estimadores LS de

baja complejidad que utilizan OSTBCs, apropiados para utilizarse en sistemas con dos antenas

transmisoras y constelaciones complejas, y en sistemas con tres o cuatro antenas transmiso-

ras con constelaciones reales o complejas. Se han especificado las matrices necesarias para

el procesamiento en recepción, y los resultados de las simulaciones indican que los estima-

dores propuestos obtienen el mismo rendimiento que otros estimadores de baja complejidad

propuestos en la literatura, pero con posibles ventajas en su implementación práctica.

Los estándares 3G de sistemas inalámbricos incluyen el uso de dos antenas transmisoras

usando OSTBCs. La migración a sistemas con un mayor número de antenas transmisoras es

imprescindible para incrementar la capacidad de los sistemas. Sin embargo, dicha migración
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está limitada por distintos factores, como los costes de circuitería, el tamaño de los transmi-

sores y consideraciones de impacto ambiental. Es por ello que el paso a sistemas con tres o

cuatro antenas transmisoras parece ser una transición natural a las especificaciones actuales.

En esta tesis se propone un estimador de canal LS diferencial para sistemas TAD-OFDM con

tres antenas transmisoras, con el objetivo de disminuir el error de estimación pero sin incre-

mentar considerablemente la complejidad de los estimadores. El estimador propuesto se basa

en una representación sobre-completa que utiliza el OSTBC esporádico de tasa 3/4 para tres

antenas transmisoras, en donde se aprovecha la redundancia de las señales recibidas durante

la longitud del código para realizar la estimación de canal. Se han especificado las matrices

necesarias para la estimación de canal, y se probó el funcionamiento del estimador mediante

simulaciones, obteniendo ganancias respecto a un estimador LS por pseudoinversa a expensa

de un costo adicional muy bajo.

La adaptación de la transmisión a las características del entorno es una de las herramien-

tas principales para intentar satisfacer las crecientes necesidades de capacidad en las nuevas

generaciones de sistemas inalámbricos, razón por la cual recientemente se le ha dedicado no

pocos esfuerzos. Diferentes técnicas propuestas en la literatura incluyen la selección de ante-

na, la combinación de selección de antena y OSTBCs y la adaptación de potencia o fase en

presencia o no de codificación espacio-tiempo. En esta tesis se propone un técnica de selec-

ción de código espacio-tiempo para sistemas TAD, la cual combina la selección de un número

variable de antenas transmisoras en combinación con OSTBCs, los cuales deben ser también

seleccionados de acuerdo a la decisión sobre número de antenas. De esta forma la potencia

se concentra sobre las antenas que observan los canales más favorables, con la versatilidad de

poder transmitir usando desde una a cuatro antenas, o simplemente suprimir temporalmente la

transmisión cuando las condiciones sean muy desfavorables.

A diferencia de la mayoría de los trabajos propuestos en la literatura, el procedimiento para

la selección de antenas descrito en este trabajo toma en cuenta no solo la CSI instantánea, sino

que considera la desactualización de la CSI por medio de la razón entre la frecuencia Doppler

y la frecuencia de realimentación de la CSI. Tomando en cuenta que para canales Rayleigh

incorrelados la combinación lineal de ellos produce canales SISO equivalentes que siguen la

estadística de Nakagami, el procedimiento propuesto para la selección de antenas compara

los posibles canales SISO equivalente con un conjunto predeterminado de niveles umbrales.
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Se describe el proceso de cálculo de estos niveles umbrales y se calcularon dos conjuntos de

niveles umbrales utilizados para probar la propuesta.

Se realizó un análisis de BER y de eficiencia espectral, obteniendo expresiones que per-

miten calcular de forma aproximada las prestaciones del sistema. La comparación entre el

análisis y las simulaciones mostró que existe buena concordancia entre ellos. Se realizaron

simulaciones en diferentes condiciones del entorno, las cuales mostraron que el sistema pro-

puesto obtiene un buen rendimiento para un amplio rango de frecuencias Doppler e índices

de correlación. Adicionalmente, el sistema se comportó de forma bastante estable, de tal ma-

nera que es capaz de superar a los sistemas utilizados para comparación en el compromiso

BER-eficiencia espectral. La especificación de una BER objetivo instantánea mínima deseada

permite controlar dicho compromiso, obteniendo ganancias significativas a expensas de una

ligera reducción de la eficiencia espectral u obteniendo ganancias moderadas con una mayor

eficiencia espectral. Las simulaciones también muestran que a pesar de que generalmente el

rendimiento de las técnicas de referencia varía significativamente con las condiciones del en-

torno, adecuándose cada una a alguna situación particular, la técnica propuesta superó a todos

los sistemas de comparación en casi todas las condiciones observadas.

Finalmente, se evaluó el rendimiento de la técnica de STCS en sistemas TAD-OFDM, en

donde el procedimiento de búsqueda de niveles umbrales utilizado en sistemas de banda estre-

cha se aplicó a sistemas con canales de banda ancha en función de la frecuencia Doppler de los

multitrayectos del PDP. Aplicando la codificación espacio-tiempo en el dominio del tiempo,

la técnica de STCS se puede utilizar de forma muy similar al caso de banda estrecha. Utilizan-

do una estructura de sub-portadoras es posible mantener restringido el nivel de complejidad,

donde la decisión tomada sobre una sub-portadora central se mantiene para las sub-portadoras

adyacentes del mismo grupo. Las simulaciones sobre canales incorrelados para distintas ve-

locidades del móvil muestran que la técnica de STCS proporciona ganancias considerables

respecto a sistemas de selección de antena transmisora y de adaptación de fase o potencia en

transmisión. El STCS supera a los sistemas de referencia en la gran mayoría de condiciones

del entorno. En situaciones con canales correlados, la técnica propuesta es capaz de compen-

sar efectivamente los efectos degradatorios de la correlación con un moderado sacrifico de la

eficiencia espectral.
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6.2. Líneas futuras de trabajo

Las siguientes actividades podrían constituir líneas futuras de trabajo, como continuación

o extensión de las actividades desarrolladas en esta tesis:

La propuesta de STCS en canales de banda estrecha se podría asistir con un banco de

predictores, que permitiesen determinar en forma aproximada el estado del canal en

función del espectro Doppler del canal y muestras pasadas del mismo. En esta tesis se

propuso un procedimiento de búsqueda de umbrales bajo la hipótesis de que el canal

siempre lleva una tendencia descendiente en el instante de realimentación, y de esta

forma se considera la BER instantánea en el estadísticamente peor de los casos en el

instante de realimentación. Sin embargo, esta hipótesis puede estar siendo demasiado

restrictiva, desestimando así canales útiles y afectando las ganancias conseguidas. El

uso del estimador evitaría utilizar hipótesis de este tipo, aunque con un costo adicional

en complejidad. Para mantener la complejidad restringida, se podría utilizar predictores

sencillos de canal basados en el error cuadrático medio.

La técnica de STCS en sistemas TAD-OFDM se ha aplicado en este trabajo, por moti-

vos de simplicidad, utilizando codificación espacio-tiempo a través de palabras OFDM

consecutivas. Este procedimiento podría imponer restricciones en variabilidad del canal,

sobre todo en sistemas de alta velocidad. Sin embargo, es posible aplicar una codifi-

cación espacio-frecuencia a través de portadoras consecutivas de una misma palabra

OFDM. Para ello sería necesario considerar conjuntamente las variaciones temporales

y frecuenciales en la aplicación de STCS. Una actividad futura podría consistir en la

exploración de distintas maneras de aplicación de la técnica de STCS sobre sistemas

TAD-OFDM

En esta tesis se ha utilizado STCS transmitiendo los datos con OSTBCs. Sin embargo,

en principio es posible utilizar OSTBCs como bloques de entrenamiento para la aplica-

ción de STCS en combinación con la transmisión de datos utilizando otras técnicas de

transmisión con múltiples antenas, como por ejemplo multiplexación espacial, códigos

STBC no ortogonales o codificación trellis. La situación sería similar a la utilización

de OSTBCs como bloques de entrenamiento para estimación de canal en conjunto con

transmisión de datos con distintas técnicas de codificación o multiplexión.
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