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Resumen

El presente trabajo de Tesis está orientado al estudio y propuesta de soluciones de mode-

lización y de técnicas de estimación y de predicción de canal robustas y de baja complejidad

computacional para sistemas OFDM operando sobre canales de radio móviles. Se orienta además

al desarrollo de técnicas de asignación de recursos, para sistemas de acceso múltiple en este con-

texto, que incluyan en su formulación las imperfecciones t́ıpicas asociadas a implementaciones

prácticas de la capa f́ısica del sistema. Las contribuciones de la misma pueden agruparse como

se describe a continuación.

Se estudian los modelos paramétricos y estad́ısticos comúnmente utilizados para el modelado

de un canal de radio y en base a estos se desarrolla una técnica de modelado h́ıbrida que utiliza

información estad́ıstica del canal, relacionada al tipo de aplicaciones móviles consideradas, junto

con una estructura paramétrica basada en una descomposición de la trayectoria temporal del

canal en una base ortonormal conocida. Este modelo de canal permite una evaluación sencilla

de la cantidad de parámetros a estimar, aśı como también permite una solución de compromiso

entre el error de modelado y la complejidad de la estructura asociada.

Basado en el modelo h́ıbrido de canal formulado, y en la caracteŕıstica distintiva de para-

lelización de un canal selectivo en frecuencia propia de los sistemas OFDM, se desarrolla un

estimador de canal recursivo en el dominio tiempo que permite hacer un seguimiento eficiente

de la evolución temporal de un canal plano en frecuencia. Además de permitir la obtención de un

estimador robusto respecto de la forma del espectro Doppler del canal, la formulación propuesta

resulta en un estimador de baja complejidad computacional dado que se evita la estimación

directa de las componentes Doppler del canal, tarea que implica la utilización de técnicas de

estimación espectral de alto costo computacional. Aplicando conceptos análogos a los utiliza-

dos para modelar la variación temporal del canal, se deriva una estructura aplicable al caso

de canales selectivos en frecuencia, que hereda la caracteŕıstica de eficiencia computacional del

estimador para canales planos al estar basada en el mismo criterio de diseño.

La distribución de los recursos de canal en sistemas de múltiples usuarios es una problemáti-

ca natural de los sistemas multiportadora, resultando su implementación cŕıtica para el caso de



canales móviles en donde la información de estado de canal vaŕıa significativamente durante los

intervalos de asignación de recursos. En este sentido, se desarrolla una extensión del esquema

de estimación propuesto para ser aplicado a la predicción del estado futuro del canal. La solu-

ción obtenida resulta de baja complejidad comparada con soluciones similares disponibles en la

literatura ofreciendo un horizonte de predicción lo suficientemente amplio para su aplicación en

esquemas de asignación de recursos móviles actuales.

Finalmente, se evalúa el desempeño del conjunto estimador/predictor propuesto en un am-

biente multiusuario realista, y se propone una técnica de caracterización del error de la predic-

ción asociado a predictores de canal prácticos que, incluida en la formulación del diagramador

de recursos del sistema, permite mejorar significativamente la eficiencia del mismo al tomar en

consideración las imperfecciones en la información de estado de canal disponible, las cuales son

inevitables en esquemas prácticos.



Abstract

This Thesis is oriented to the study and proposal of modeling solutions, as well as robust

techniques, for low computational complexity channel estimation and prediction for OFDM sys-

tems operating over mobile wireless channels. It is also oriented to the development of resource

allocation techniques for multiple access systems in this context, which include the typical im-

perfections of practical implementations of the physical layer in the problem formulation. The

main contributions can be grouped as follows.

Parametric and statistical models commonly used for wireless channels are studied, and a

novel hybrid modeling technique is developed. This novel technique uses statistical channel in-

formation related to the type of mobile applications considered, together with a parametric

structure based on the decomposition of the channel trajectory over time into a known ort-

honormal basis. This channel model allows a simple evaluation of the number of parameters

to be estimated, and also allows a trade-off between modeling error and the complexity of the

associated structure.

Based on this hybrid channel model, and the distinctive parallelization characteristic of

OFDM over a frequency selective fading channel, a time domain recursive channel estimator is

developed that is capable of efficient tracking of the temporal evolution of a flat fading channel.

Besides of leading to an estimator robust to the shape of the channel Doppler spectrum, the pro-

posed formulation results in a low computational complexity estimator because direct estimation

of the channel Doppler components is avoided, task which involves the use of highly elaborated

spectral estimation techniques. Applying analogous concepts to the ones used to model the time

variation of the channel, an structure is derived to extend the results to the case of frequency

selective fading channels, which inherits the computational efficiency of the flat fading channel

estimator as it is based on the same design criteria.

Fair distribution of channel resources on multiuser systems is a natural concern in multicarrier

systems, being its implementation critical for the case of mobile channels, where channel state

information varies significantly over resource allocation intervals. For this setting, an extension of



the proposed estimation scheme is developed for application in the prediction of future channel

state information. The developed solution results of lower complexity than similar solutions

available in the literature, obtaining a sufficiently large prediction horizon for its application on

current resource allocation schemes.

Finally, the performance of the proposed channel estimator/predictor structure is evaluated

on a realistic multiuser environment and a characterization technique is proposed for the pre-

diction error associated to practical channel predictors. The inclusion of this characterization in

the system resource scheduler formulation, allows a significant improvement on its efficiency as

it takes into consideration imperfect channel state information, unavoidable when considering

practical implementations.
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Índice general

1. Introducción 1

1.1. Motivación de la tesis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1

1.2. Trabajos previos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3

1.3. Contribuciones de la tesis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

1.4. Organización de la tesis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

2. El canal de radio móvil 11
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3.3. OFDM en canales cuasi estáticos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

3.4. OFDM en canales altamente variantes en el tiempo . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
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diferentes velocidades de móvil y para asignación de recursos basada en predicción

con W = 3. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 145

7.15. OFDMA con codificación convolucional - Tasa de transferencia alcanzable por el
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Caṕıtulo 1

Introducción

1.1. Motivación de la tesis

El creciente interés durante la última década en los sistemas de comunicaciones inalámbricos

móviles ha abierto muchas interesantes áreas de investigación. Para lograr alcanzar la siempre

creciente demanda, tanto de mayor movilidad como de mayor calidad de servicio [1, 2] sobre

canales de radio restrictivos [3]-[6], es necesario el desarrollo de técnicas sofisticadas de transmi-

sión digital. En relación a las alternativas que pueden ser utilizadas para lograr velocidades de

transmisión cada vez mayores en sistemas en donde un número de usuarios móviles comparten

el mismo recurso de canal, OFDM se ha impuesto como una de las técnicas mas prometedoras.

OFDM resulta una técnica de modulación muy competitiva para este tipo de sistemas dada su

gran eficiencia espectral, su adaptación natural a los sistemas de comunicación multiusuario y

su capacidad para transformar un canal selectivo en frecuencia en un conjunto de subcanales

planos en frecuencia, mucho más simples de estimar y ecualizar que en el caso de modulación

de portadora única sobre canales selectivos en frecuencia.

En sistemas de comunicación de radio móviles, el movimiento de los usuarios hace que el

canal de propagación resulte variante en el tiempo. Cuando estas variaciones son significativas en

relación a la duración de una trama de datos, es de gran importancia el desarrollo de estimadores

de canal precisos, capaces de hacer seguimiento de las variaciones del canal con el objetivo de

reducir la señalización de entrenamiento necesaria para el ajuste de sus parámetros. Otro objetivo

fundamental en el desarrollo de algoritmos para este tipo de sistemas es el de mantener la

complejidad computacional de los mismos reducida para que puedan ser aplicados en sistemas

de tiempo real y en dispositivos portátiles de bajo poder de cómputo. Estos requerimientos

necesariamente presentan un compromiso entre la calidad de la estimación y la complejidad

computacional asociada, de manera que los objetivos de diseño asociados son los de alcanzar
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una complejidad de cómputo baja sin sacrificar considerablemente la calidad de la estimación

y a su vez que el diseño sea robusto a la estad́ıstica del canal. Más aún, para hacer factible

la implementación de esquemas de asignación de recursos entre usuarios múltiples en el caso

móvil, es necesario disponer de predicciones del estado futuro del canal, que satisfagan también

los requerimientos de calidad y complejidad del estimador y con un horizonte de predicción

suficientemente amplio. Esto último para, por un lado compensar el tiempo de asignación de

recursos y retardos de transmisión de la información de estado de canal y por el otro, permitir

una distribución justa de los recursos entre los diferentes usuarios mediante la incorporación

de información del estado de canal para intervalos de asignación futuros. Cuanto mayor sea

el horizonte de predicción confiable que se pueda obtener tanto mejor será el desempeño del

esquema de asignación de recursos, que podrá tomar en consideración parámetros de calidad de

servicio para los diferentes usuarios.

El tema de investigación de esta tesis está dirigido, primero a la formulación de modelos que

describan adecuadamente la caracteŕıstica de variación temporal de los canales de radio móviles,

que consideren no solo los comportamientos teóricos clásicos disponibles en la literatura, sino

que comprendan además los comportamientos de canales reales encontrados para este tipo de

aplicaciones cuya variación temporal puede diferir significativamente de los modelos clásicos.

Estos modelos son luego especializados y aplicados al diseño de estimadores y predictores de la

trayectoria temporal de los coeficientes del canal, que resulten robustos frente a la forma par-

ticular del espectro Doppler de los mismos. Se aplican luego las estructuras de estimación y de

predicción obtenidas al problema de asignación de recursos multiusuario en un sistema de acceso

múltiple para el caso móvil. La idea es obtener una distribución de recursos que, haciendo uso

de la disponibilidad de predicciones del estado futuro del canal, y considerando las no idealida-

des de las mismas, permita una mejora en la eficiencia del uso de los recursos disponibles. Los

resultados obtenidos aportan una metodoloǵıa de diseño para estimadores y predictores de canal

robustos y de baja complejidad aplicables a los casos más generales de canales de comunicación

de radio móviles, y que son fácilmente simplificables para su aplicación en ambientes de propa-

gación menos restrictivos. Se aporta también una metodoloǵıa general que permite mejorar la

eficiencia de la asignación de recursos multiusuario para el caso móvil, mediante la incorporación

de información acerca de la confiabilidad de la información de estado de canal disponible. Se

comparan los resultados obtenidos en términos de desempeño y complejidad con estimadores,

predictores y esquemas de asignación de recursos multiusuario clásicos, y con algunos esquemas

propuestos en la literatura para el tipo de sistemas considerados.
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1.2. Trabajos previos

Las técnicas de estimación y predicción de canal para aplicaciones de comunicaciones de radio

móviles resultan de gran interés dada la amplia aceptación que han tenido este tipo de sistemas

en el mercado. Con una creciente demanda de velocidad de transmisión y de movilidad por parte

de los usuarios es de vital importancia para el desarrollo a largo plazo de estas tecnoloǵıas contar

con algoritmos que permitan hacer estimación y predicción de canales altamente variantes en

el tiempo. El propósito es, por un lado poder evitar la pérdida de desempeño inherente al uso

de sistemas de transmisión sin conocimiento del estado del canal, y por otro lado habilitar la

utilización de técnicas existentes de modulación adaptativas y de distribución de recursos entre

usuarios múltiples capaces de lograr un uso sumamente eficiente de los recursos del canal. Esto

a su vez conduce a la posibilidad de implementación de mayores velocidades de transmisión y la

incorporación de una cantidad mayor de usuarios al sistema de acceso múltiple sin detrimento

de las velocidades de transmisión individuales de cada usuario.

En lo que se refiere al modelado de canales de radio variantes en tiempo y frecuencia, existen

básicamente dos familias de modelos ampliamente difundidos en la literatura. Por un lado se

pueden encontrar modelos estad́ısticos del canal de radio [5, 7] en donde se parametriza la selec-

tividad en frecuencia por medio de diferentes distribuciones que se ajustan a distintos ambientes

de propagación t́ıpicos y en los que la variación en tiempo (espectro Doppler) de los coeficientes

del canal se describe también por modelos probabiĺısticos basados en diferentes hipótesis res-

pecto de la topoloǵıa del ambiente de propagación [4, 5]. El otro tipo de modelo usualmente

encontrado en la literatura se basa en una parametrización determińıstica de cada coeficiente

del canal como la superposición de una cantidad finita de frentes de onda, cada uno modelado

por un conjunto de parámetros básicos, que determinan tanto la caracteŕıstica de dispersión en

tiempo como en frecuencia del canal [3, 8, 9].

En cuanto a la problemática de estimación y predicción del estado de canal, se encuentra que

las contribuciones referidas a la estimación de este tipo de canales son mucho más abundantes

que las referidas al problema de predicción del estado del canal. Esto se debe principalmente a

que el problema de predicción del canal ha cobrado un renovado interés en los últimos años con el

comienzo de la implementación de sistemas de asignación de recursos y modulación adaptativa

para este tipo de canales, mientras que la problemática de estimación y seguimiento de las

variaciones del canal de radio viene siendo estudiada de manera constante desde la aparición de

este tipo de sistemas.

Considerando la estimación de canal, se han propuesto básicamente dos ĺıneas principales de

desarrollo, fuertemente ligadas al tipo de modelado que se hace del ambiente de propagación. Por
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un lado se encuentran las técnicas fundamentadas en un modelo estad́ıstico del canal [10]-[12], que

generalmente derivan en realizaciones recursivas del estimador de una complejidad baja pero en

general limitadas por el error de modelado impĺıcito en la descripción puramente probabiĺıstica

del canal. Las técnicas de estimación de canal basadas en modelos paramétricos del mismo, en

contraste, resultan en implementaciones de procesamiento por bloque, generalmente basadas en

técnicas de estimación espectral [8, 13, 14]. Con ellas se obtiene un desempeño en términos de

error significativamente mejor que en el caso anterior, pero con una complejidad computacional

mucho más elevada debido a la utilización de herramientas de estimación espectral. También

dentro de las técnicas basadas en modelos paramétricos del canal, se encuentran propuestas

basadas en la descompocision de la trayectoria temporal del canal en un conjunto de funciones

conocidas que determinan una base de representación de la dinámica del canal [9, 15, 16]. En

este último caso el desempeño logrado con una elección apropiada de la base es comparable

al de las técnicas de estimación espectral, mientras que el costo computacional asociado es

significativamente menor.

En relación a la predicción de canal, nuevamente las ĺıneas actuales de investigación siguen

alguna de estas dos tendencias (probabiĺıstica/paramétrica), estando en el caso general, la técni-

ca de predicción relacionada al método de estimación utilizado ya que la implementación del

estimador y del predictor no suele hacerse de manera independiente. Las mismas caracteŕısticas

salientes se observan en los predictores de canal en lo que se refiere a su complejidad. Los pre-

dictores asociados a modelos probabiĺısticos del canal resultan en predictores lineales recursivos,

limitados en rango de predicción básicamente por el error de modelado respecto de un canal

real [17, 18]. Su rango puede ser extendido en parte por medio de técnicas de decimación y

extrapolación en tiempo [17]. Para el caso de los predictores basados en modelos paramétricos

de estimación espectral, el rango de predicción teórico resulta muy amplio [13, 19], mientras que

su desempeño se ve drásticamente degradado cuando son aplicados en canales reales que no son

generados a partir del modelo paramétrico [20]. Por último, el rango de predicción alcanzable

por los esquemas de estimación en bloque basados en descompocision en funciones base resulta

muy limitado. Esto se debe fundamentalmente a que estos modelos obtienen una buena repre-

sentación del canal para el bloque de datos considerado mientras que la predicción de canal se

basa en la extensión temporal de las funciones base, lo cual determina un horizonte de predicción

confiable esencialmente corto.

Relativo a la asignación de recursos en un ambiente de acceso múltiple, la predicción del

estado del canal juega un rol importante en sistemas de comunicaciones de radio sobre canales

variantes en el tiempo. Con el desarrollo de predictores de canal de largo alcance [19]-[22],

la posibilidad de incluir información sobre la condición de canal en intervalos de asignación

futuros en el algoritmo de asignación de recursos resulta posible. Sin embargo, para poder
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explotar esta nueva información, deben hacerse consideraciones adecuadas acerca de la precisión

de las predicciones. Espećıficamente, en ambientes de alta movilidad, las predicciones de canal se

degradan de manera apreciable a medida que se incrementa el horizonte de predicción [19, 21], y

la suposición de información perfecta del estado de canal en el receptor no resulta realista. El uso

de predicciones del canal ya ha sido considerada para compensar el retardo de realimentación

entre los móviles y la estación base en ambientes rápidamente variantes [23, 24]. Más aún,

información referida al estado del canal para ranuras de tiempo futuras, cuando se asigna la

siguiente ranura de tiempo, puede mejorar la eficiencia de la asignación [25]. Sin embargo, el

impacto de las imperfecciones propias de los esquemas de estimación y predicción de canal

prácticos en los algoritmos de asignación de recursos no ha sido estudiado en su totalidad.

La motivación de esta tesis referida a la caracterización del canal de radio móvil está orien-

tada a conjugar los beneficios de los dos tipos de modelos descritos, teniendo en cuenta su

implicancia en los algoritmos de estimación y de predicción que se derivan a partir de ellos.

La principal ĺınea de trabajo desarrollada en esta tesis se centra por lo tanto en el desarrollo

de estimadores y predictores de canal robustos frente a la estad́ıstica del canal que resulten en

estimaciones/predicciones precisas teniendo en cuenta implementaciones de baja carga compu-

tacional. Siguiendo estos objetivos, el problema puede dividirse en dos etapas. La primera es

encontrar una formulación h́ıbrida del modelo del canal que esté basada en comportamientos

promedio del mismo, pero que incorpore una estructura paramétrica que permita ajustar las

posibles desviaciones de realizaciones reales respecto de los modelos teóricos existentes. La se-

gunda, desarrollar una estrategia de estimación y predicción que apoyada en este modelo h́ıbrido

permita obtener estimaciones de canal de buen desempeño en términos de error y predicciones

con un horizonte lo mas amplio posible manteniendo robustez y a la vez una carga computacional

baja, requisito de suma importancia en este tipo de aplicaciones. En referencia a los esquemas

de asignación de recursos en el caso de acceso múltiple, la motivación se orienta en el sentido de

aplicar la estructura de estimación/predicción desarrollada, de manera de incorporar prediccio-

nes de canal en la distribución de recursos de canal entre los usuarios y obtener aśı una mejora

en la eficiencia de esta distribución. Para que este incremento en la eficiencia de la asignación

de recursos sea efectivo, es necesario el desarrollo de una técnica de caracterización de las im-

perfecciones en la información del canal introducidas por los esquemas de estimación/predicción

prácticos.

1.3. Contribuciones de la tesis

En esta tesis se presentan las siguientes contribuciones:
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Se describe el problema de modelado de canales de radio móviles para aplicaciones de

modulación multiportadora, especializado para el caso de canales rápidamente variantes

en el tiempo.

Se describe el problema general de estimación y seguimiento de las variaciones temporales

de este tipo de canales, en particular haciendo énfasis en diseños de baja complejidad

computacional.

Se describe el problema general de predicción del estado de canal, considerando los re-

querimientos a nivel de sistema relativos a rangos de predicción y niveles de confiabilidad

requeridos.

Se describe el problema general de asignación de recursos para un sistema multiporta-

dora de acceso múltiple, haciendo énfasis en el caso de canales móviles y resaltando las

restricciones que la variación temporal del canal impone en el diseño de los mismos.

Se propone una metodoloǵıa h́ıbrida de modelado paramétrica/no paramétrica para des-

cribir el canal de radio móvil de manera de reducir de manera significativa la cantidad

de parámetros a estimar, manteniendo la robustez del estimador asociado respecto de la

forma particular del espectro Doppler de los coeficientes del canal.

Se propone una metodoloǵıa de estimación robusta frente a la forma del espectro Doppler,

de baja complejidad y de buen desempeño en términos de error medio cuadrático para

el caso básico de un canal no selectivo en frecuencia pero variante en el tiempo, y se la

extiende para ser aplicada al caso general de canales selectivos en frecuencia.

Se propone una metodoloǵıa de predicción de canal basada en la estructura de estimación

desarrollada capaz de obtener un horizonte de predicción amplio, heredando la caracteŕısti-

ca de robustez frente al Doppler y con una carga computacional baja que la hace práctica

para su implementación en unidades móviles de bajo poder de cómputo.

Se propone una metodoloǵıa de asignación de recursos multiusuario, basada en el predic-

tor de canal de baja complejidad desarrollado, que permite mejorar el desempeño de los

algoritmos de asignación de recursos multiusuario que asumen conocimiento perfecto de

canal al incorporar no idealidades en la formulación de los mismos.

Se presentan varios ejemplos de los algoritmos propuestos mostrando el desempeño corres-

pondiente y comparándolo con otras alternativas actuales disponibles en la literatura.

A continuación se comentan los trabajos realizados asociados a esta tesis y relacionados con

las contribuciones detalladas.
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En el trabajo [26] se estudia el problema del modelado de los canales de radio selectivos

en frecuencia, en el marco de las aplicaciones de redes de datos inalámbricas IEEE 802.11b. Se

presentan los diferentes parámetros que caracterizan el canal de radio en este caso y se discute

la aplicación de diferentes modelos estad́ısticos para la generación de información de canal rea-

lista que pueda ser utilizada en la verificación del desempeño de estos sistemas en un ambiente

práctico. En la aplicación analizada en [26] el canal no es variante en el tiempo pero si lo es en

frecuencia, por lo que el aporte al entendimiento f́ısico del problema del multicamino en canales

de radio es básico para el desarrollo de estos sistemas de comunicaciones. En [27] se proponen es-

quemas de ecualización con realimentación de decisión para combatir los efectos del multicamino

en aplicaciones de redes inalámbricas analizadas en [26]. Si bien este trabajo está relacionado

indirectamente con los principales aportes de esta tesis por tratarse de un sistema de espectro

disperso y no un sistema multiportadora, el análisis y las conclusiones obtenidas para este siste-

ma de espectro disperso pone en evidencia sus limitaciones para aplicaciones móviles de usuarios

múltiples y sirve como motivación para el resto de las contribuciones presentadas.

En el trabajo [28] se aborda el problema de modelado del canal de radio móvil por medio de

una formulación de expansión en funciones base recursiva que permite incorporar las ventajas de

los modelos de canal paramétricos en el desarrollo de un estimador de canal recursivo. Se com-

para la estructura de estimación desarrollada a partir de este modelo con un estimador recursivo

basado en un modelo no paramétrico constatándose la mejora que se introduce con la nueva for-

mulación para el modelo del canal y se verifica que la implementación recursiva propuesta tiene

un desempeño comparable a la de un estimador basado en un modelo paramétrico del canal,

requiriendo una cantidad de śımbolos piloto significativamente menor. En este sentido, en [29]

se pone énfasis en la estructura paramétrica de estimación recursiva de baja complejidad para la

obtención de un predictor de canal que permite alcanzar horizontes de predicción significativa-

mente más amplios que su contraparte paramétrica con procesamiento por bloques. Se pone en

evidencia que la formulación paramétrica recursiva hereda las caracteŕısticas deseables de bajo

error de modelado de las técnicas paramétricas, mientras que también permite la aplicación de

técnicas de decimación y de extrapolación en tiempo que logran ampliar de manera significativa

el horizonte de predicción.

Una de las contribuciones mas significativas de ésta tesis es la que se presenta en [30] en

donde se da un marco formal al análisis del error de modelado asociado con el esquema de

[28]. A su vez, en [30] se estudia el impacto de esta técnica de modelado en los algoritmos

de estimación y de predicción y se proponen realizaciones robustas y de baja complejidad de

los mismos. Se analiza también en [30] la carga computacional de los esquemas propuestos y

se los compara con técnicas paramétricas y no paramétricas disponibles en la literatura en el

marco de un contexto de aplicación real. Este análisis permite fundamentar la competitividad de
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la metodoloǵıa propuesta frente a las principales alternativas disponibles tanto en términos de

desempeño como en términos de complejidad de cómputo. Se verifica que la carga computacional

resultante en los esquemas propuestos corresponde a solo una fracción de la requerida por otros

esquemas que presentan robustez frente a la forma del espectro Doppler.

El trabajo [31] ensaya las técnicas de estimación y de predicción desarrolladas en un sistema

de acceso múltiple en donde la asignación de los recursos del canal utiliza información acerca del

estado de canal en intervalos de asignación futuros para mejorar la eficiencia de la asignación.

Se propone un esquema de asignación de recursos basado en predicción en donde se incorpora

en el diseño del diagramador información referida a la calidad de las predicciones disponibles.

La caracterización del error de predicción de implementaciones prácticas del predictor de canal

permite una compensación del mismo, haciendo posible la obtención de una tasa de transferencia

total del sistema cercana al caso de conocimiento perfecto del estado del canal, satisfaciendo al

mismo tiempo la tasa de error de bits objetivo del sistema. También referido a la problemáti-

ca de asignación de recursos en un sistema de acceso múltiple móvil, en [32], se extiende la

metodoloǵıa propuesta en [31] para el caso de sistemas que utilizan codificación de canal y se

analiza el desempeño en términos de tasa de transferencia total en función de la velocidad de

desplazamiento de las unidades móviles de manera de cuantificar el impacto de la velocidad de

variación del canal en la técnica propuesta, tomando como referencia esquemas t́ıpicos aplicados

en estos casos de mayor velocidad de desplazamiento en los que el estado de canal no es tomado

en cuenta.

1.4. Organización de la tesis

Los temas expuestos están organizados de la siguiente manera en la presentación de la tesis.

El caṕıtulo 2 describe en forma general el canal de comunicación de radio móvil junto con los

modelos básicos asociados a la caracterización de su variación temporal. El caṕıtulo 3 presenta

una descripción general de los sistemas de modulación multiportadora e introduce la descrip-

ción matemática de los mismos. La problemática de estimación y predicción de canal en el

contexto de esta tesis es presentada en el caṕıtulo 4 en donde también se hace una breve re-

seña bibliográfica de las soluciones actuales al problema disponibles en la literatura. Estos tres

caṕıtulos son descriptivos e introductorios a la temática abordada por la tesis. Los caṕıtulos 5

al 7 presentan los aportes más significativos, en donde se presenta la nueva formulación para el

modelo del canal por medio de funciones base conocidas en el caṕıtulo 5, junto con el desarrollo

de los esquemas de estimación/predicción propuestos. Aqúı se presentan también ejemplos de

desempeño del esquema propuesto y comparaciones con alternativas actuales disponibles en la
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literatura. En el caṕıtulo 6 se introduce la problemática general de asignación de recursos en

sistemas de múltiples usuarios basados en OFDMA y se detallan las diferentes metodoloǵıas de

diseño actuales para la distribución de los recursos del canal. El caṕıtulo 7 presenta la aplicación

de asignación de recursos basada en predicción en el contexto de múltiples usuarios y sistemas

OFDMA móviles. Se propone un algoritmo de asignación de recursos basado en predicción, que

considera los errores asociados a predictores de canal prácticos y que es capaz de obtener una

tasa de transferencia del sistema cercana al caso de conocimiento perfecto del canal, cumpliendo

además con la restricción de BER del sistema. También se presentan en éste caṕıtulo ejemplos

de desempeño que demuestran las mejoras que se obtienen con el esquema propuesto. Finalmen-

te en el caṕıtulo 8 se dan algunas conclusiones generales junto con posibles ĺıneas de trabajo

futuras.





Caṕıtulo 2

El canal de radio móvil

En este caṕıtulo se describen las principales caracteŕısticas de los canales de comunicación

de radio, poniendo especial énfasis en la variación temporal de los canales móviles. En la sección

2.1 se introducen, en función de los parámetros que caracterizan el canal, los conceptos de

desvanecimiento selectivo en frecuencia y de desvanecimiento selectivo en tiempo y en la sección

2.2 se presenta una clasificación del tipo de restricciones impuestas por el canal en función de

estos dos conceptos. En la sección 2.3 se deriva el modelo discreto del canal teniendo en cuenta el

temporizado de la señal transmitida. Considerando la caracterización de la variación en tiempo

del canal, en la sección 2.4 se describen las principales filosof́ıas de modelado de la misma. El

caṕıtulo concluye con algunos comentarios relativos a las diferentes metodoloǵıas de modelado

de la variación temporal del canal presentadas.
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2.1. Parámetros del canal de radio móvil

La señal transmitida s(t), para los sistemas de interés de esta tesis (sistemas multiportadora)

es una señal modulada en amplitud y fase por los bits de información. Más aún, como se consi-

deran sistemas de comunicación de ancho de banda limitado, se entiende que todas las señales y

sistemas introducidos son representaciones equivalentes bandabase complejas, salvo que se acla-

re lo contrario [5]. Para centrar el desarrollo en las distorsiones introducidas únicamente por el

canal de propagación, en la presente caracterización no se tienen en cuenta el ruido térmico ni

posibles interferencias con otros sistemas.

En un sistema de comunicaciones de radio móvil, la información se transmite por medio

de una señal pasabanda transmitida a través del aire. El canal f́ısico de radio, como cualquier

otro sistema bandabase equivalente lineal, puede ser caracterizado por una respuesta impulsiva

compleja y variante en el tiempo h(τ, t) o equivalentemente por su transformada de Fourier con

respecto de la variable de retardo τ , la función transferencia instantánea del canal H(f, t) válida

en el instante de tiempo t [3]-[5].

La mayoŕıa de los canales de radio están caracterizados por propagación multicamino en

donde un número de frentes de onda reflejados o dispersados alcanzan el receptor. Un escenario

multicamino t́ıpico se ilustra en la Figura 2.1 para el caso de interés de un ambiente de radio

móvil [4]. En un ambiente como este, la señal transmitida llega a la antena receptora después de

haber viajado a través de varios caminos distintos, cada uno caracterizado por una atenuación,

corrimiento de fase y retardo de propagación espećıficos.

Figura 2.1: Ambiente de propagación t́ıpico para comunicaciones de radio móviles.
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Usualmente, los retardos de propagación de las componentes multicamino cambian de ma-

nera lenta con el tiempo, por lo que los retardos diferenciales instantáneos pueden considerarse

estáticos durante un intervalo de tiempo razonablemente corto de manera que pueden ser in-

dexados en un orden natural como: 0 = τ0(t) ≤ τ1(t) ≤ · · · ≤ τR−1(t) = τmax(t). La respuesta

impulsiva del canal f́ısico, puede entonces ser expresada como la superposición de R (que puede

ser virtualmente infinito) impulsos de Dirac desplazados y escalados [3]-[5]

h(τ, t) =
R−1
∑

i=0

αi(t)e
jθi(t)δ(τ − τi(t)), (2.1)

donde αi(t) y θi(t) representan la atenuación y el corrimiento de fase variantes en el tiempo de

la i-ésima componente multicamino del canal, siendo los coeficientes

γi(t) = αi(t)e
jθi(t), (2.2)

procesos Gaussianos complejos estacionarios en sentido amplio e independientes para caminos

distintos. La señal recibida filtrada por esta respuesta impulsiva del canal está dada entonces

por la superposición de un número de versiones atenuadas, desplazadas en fase y retardadas de

la señal transmitida. Esto resulta en una distorsión lineal y variante en el tiempo de la señal de

información mientras se propaga a través del medio de transmisión [3]-[5].

En la antena receptora, las componentes multicamino pueden superponerse de manera cons-

tructiva o destructiva dependiendo de sus corrimientos de fase relativos. Por lo tanto, la potencia

de la señal recibida estará sujeta a fluctuaciones inducidas tanto por variaciones en el ambien-

te de propagación como por consecuencia del movimiento relativo entre transmisor y receptor.

Dado que cada componente multicamino atraviesa un cambio de fase de 2π sobre una distan-

cia de una longitud de onda, las fluctuaciones de potencia debidas al fenómeno de propagación

multicamino ocurren sobre una escala de tiempo pequeña y por este motivo se las denomina

comúnmente como desvanecimiento de pequeña escala. Además, la potencia recibida promedio

también puede variar debido a obstrucciones encontradas en el camino de propagación (paredes,

árboles, etc.). Estas variaciones ocurren sobre distancias de hasta cientos de longitudes de onda

y se las denomina como desvanecimiento de gran escala.

La correlación temporal de los coeficientes γi(t) de (2.2) está dada por

r̄γi(∆t) = E {γi(t+∆t)γ∗i (t)} = σ2
i r̄t(∆t), (2.3)

donde σ2
i es la potencia promedio del i-ésimo camino. Utilizando (2.1) y (2.2), la respuesta en

frecuencia del canal de radio móvil en el tiempo t está dada por
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H(f, t) =

∫ ∞

−∞
h(τ, t)e−j2πfτdτ =

∑

i

γi(t)e
−j2πfτi(t). (2.4)

Entonces, la función de correlación de la respuesta en frecuencia para diferentes tiempos y

frecuencia puede escribirse como [33]

r̄H(∆f,∆t) = E {H(f +∆f, t+∆t)H∗(f, t)} (2.5)

= σ2
H r̄f (∆f)r̄t(∆t),

donde σ2
H es la potencia promedio total de la respuesta impulsiva del canal. A partir de (2.5),

la función de correlación de H(f, t) puede separarse en la multiplicación de una función de

correlación en frecuencia r̄f (∆f) y una función de correlación temporal r̄t(∆t). r̄t(∆t) depende

del movimiento del receptor, mientras que r̄f (∆f) depende de la propagación multicamino.

Esta propiedad de separación, resulta de suma importancia en el diseño de estimadores

y predictores de canal para sistemas OFDM como se hará evidente en los caṕıtulos siguientes.

Considerando el desvanecimiento de pequeña escala, se introducen a continuación los parámetros

que lo definen [3]-[5].

Retardo en exceso

Se define el i-ésimo retardo en exceso ∆τi(t) como la diferencia entre τi(t) y el retardo τ0(t)

correspondiente a la primer componente multicamino recibida, es decir, ∆τi(t) = τi(t) − τ0(t).

Como fue mencionado, en el receptor es común ajustar la escala de tiempo de manera que

τ0(t) = 0. En este caso, el retardo en exceso se reduce a ∆τi(t) = τi(t) para i > 1. Si una señal

s(t) es transmitida por un canal de radio caracterizado por la respuesta impulsiva de (2.1), la

envolvente compleja de la señal recibida toma la forma

r(t) =
R−1
∑

i=0

αi(t)e
jθi(t)s(t− τi(t)). (2.6)

Perfil de potencia de retardos

El perfil de potencia de retardos es una medida estad́ıstica que indica cómo la potencia

de la respuesta impulsiva se dispersa como consecuencia de la propagación multicamino. En

particular, la potencia promedio p(τi) del i-ésimo camino se define como



Parámetros del canal de radio móvil 15

p(τi) = E
{

|αi(t)|2
}

, (2.7)

en donde E {.} denota el operador esperanza estad́ıstica. La suma de todos los p(τi) determina

la potencia promedio total recibida PRx.

Dispersión media cuadrática de retardos

La dispersión media cuadrática de retardos es una medida de que tan dispersivo en tiempo

es un canal multicamino. Este parámetro se define como

τRMS =

√

τ̄2 − (τ̄)2, (2.8)

en donde τ̄ y τ̄2 se obtienen del perfil de potencia de retardos del canal como τ̄ =
∑R−1

i=0 τip(τi) y

τ̄2 =
∑R−1

i=0 τ2i p(τi). Si el perfil de potencia de los retardos se normaliza tal que
∑R−1

i=0 p(τi) = 1,

las cantidades p(τi) pueden ser interpretadas como una función de masas de probabilidad. En

este sentido, τRMS representa el desv́ıo estándar de los retardos multicamino. Este parámetro

estad́ıstico es un indicador importante para evaluar el impacto de la distorsión multicamino en

la señal recibida. Espećıficamente, la distorsión multicamino solo es despreciable en el caso en

que el tiempo de śımbolo T sea significativamente más grande que τRMS , es decir T > 10τRMS .

En este caso, puede considerarse que la señal recibida luego de ser transmitida por el canal

estará libre de interferencia interśımbolo (ISI), que como se verá en el caṕıtulo 3, es una de las

caracteŕısticas principales de los sistemas OFDM.

Ancho de banda de coherencia

La respuesta en frecuencia del canal para cada instante de tiempo t puede expresarse en

función de la respuesta impulsiva del canal de acuerdo a (2.4) como

H(f, t) =

∫ ∞

−∞
h(τ, t)ej2πfτdτ. (2.9)

Para caracterizar las variaciones de H(f, t) con f para un determinado instante de tiempo t,

se introduce el concepto de ancho de banda de coherencia BC como una medida de la variabilidad

de la respuesta en frecuencia del canal. Espećıficamente, dos muestras de H(f, t) que tienen una

separación en frecuencia menor a BC pueden asumirse como altamente correlacionadas. BC es

inversamente proporcional a τRMS . En particular, para un factor de correlación de 0.5 se tiene
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BC ≈
1

5τRMS
. (2.10)

Si el ancho de banda B de la señal transmitida es menor que BC la respuesta en frecuencia

del canal puede considerarse aproximadamente plana en todo el espectro de la señal y las carac-

teŕısticas espectrales de esta última no se verán distorsionadas en el receptor. Por el contrario,

si B es mucho mayor que BC , el espectro de la señal será severamente distorsionado y se dice

que el canal resulta selectivo en frecuencia.

Una de las caracteŕısticas salientes de OFDM que ha contribuido a su gran expansión en

los sistemas de comunicaciones actuales es su habilidad para transformar una señal de banda

ancha, afectada por un canal selectivo en frecuencia, en un conjunto de señales de un ancho

de banda menor al ancho de banda de coherencia del canal (para las cuales el canal resulta

aproximadamente plano) que son transmitidas en simultáneo de manera ortogonal.

Dispersión Doppler

En un ambiente de comunicación móvil, el movimiento del transmisor, receptor y de objetos

cercanos induce un corrimiento Doppler en cada componente multicamino. Este fenómeno resulta

en una dispersión espectral de la señal recibida conocido como dispersión Doppler. Considerando

que el ancho de banda de la señal transmitida es mucho menor que la frecuencia de la portadora,

el máximo corrimiento Doppler posible se define como

fdm =
fcv

c
, (2.11)

en donde fc corresponde a la frecuencia de la portadora de la señal transmitida, v es la máxima

velocidad de desplazamiento del receptor en m/s y c = 3 · 108m/s es la velocidad de la luz en el

espacio libre. En la práctica, fdm brinda información acerca del intervalo de frecuencias dentro

del cual una sinusoidal pura es recibida luego de propagarse por el canal. Espećıficamente, si fc

es la frecuencia transmitida, el espectro Doppler recibido estará confinado al rango de frecuencias

[fc − fdm, fc + fdm].

Tiempo de coherencia

El tiempo de coherencia TC es una medida de que tan rápido cambian en el tiempo las

caracteŕısticas del canal. Este parámetro se define como la máxima diferencia de tiempo entre

dos respuestas de canal altamente correladas, y desde un punto de vista práctico define el

intervalo de tiempo dentro del cual se puede considerar al canal como invariante en el tiempo.
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El tiempo de coherencia es proporcional a la inversa del máximo corrimiento Doppler del

canal. Para un nivel de correlación de 0.5 puede aproximarse como

TC ≈
9

16πfdm
. (2.12)

Si el tiempo de śımbolo T es menor que TC , cada śımbolo transmitido está sujeto a condiciones

de propagación estáticas y se dice que el canal es de desvanecimiento lento. Por el contrario,

si T > TC el ambiente de propagación puede variar significativamente durante el tiempo de

śımbolo y se dice que se trata de un canal con desvanecimiento rápido.

2.2. Clasificación de los canales con desvanecimiento

Como se puso en evidencia en la sección anterior, el impacto de la propagación multicamino

en un enlace de radio móvil está estrictamente relacionado con el temporizado y ancho de banda

de la señal transmitida a través de el. En general, como casos particulares de (2.6), se pueden

distinguir cuatro tipos de comportamiento de canal en relación a la señal transmitida tomando

como referencia los parámetros de tiempo de coherencia y ancho de banda de coherencia del

canal [3]-[5].

Canal selectivo en frecuencia y en tiempo

Los canales selectivos en frecuencia y en tiempo, o doblemente selectivos representan el caso

más restrictivo en lo que se refiere a las comunicaciones de radio móviles. Se tiene en este caso

que B > BC y el tiempo de śımbolo es mayor o se encuentra en el orden del tiempo de coherencia.

En este tipo de canales la señal recibida corresponde a la representada en el caso general de (2.6)

y que se repite a continuación

r(t) =
R−1
∑

i=0

αi(t)e
jθi(t)s(t− τi(t)). (2.13)

Canal plano en frecuencia y selectivo en tiempo

Este comportamiento de canal se tiene cuando el ancho de banda de la señal es mucho menor

al ancho de banda de coherencia del canal (B << BC) pero el tiempo de śımbolo es mayor o se

encuentra en el orden del tiempo de coherencia del canal. La respuesta en frecuencia del canal

resulta plana sobre el espectro de la señal transmitida pero vaŕıa significativamente durante un
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peŕıodo de śımbolo. La señal recibida es una versión atenuada y rotada de la señal transmitida,

en donde los coeficientes de atenuación y rotación vaŕıan durante el tiempo de śımbolo śımbolo.

Esto puede expresarse como

r(t) = α(t)ejθ(t)s(t− τ0(t)). (2.14)

Canal plano en frecuencia cuasi estático

Este tipo de canales corresponde al caso en el que el ancho de banda de la señal es mucho

menor al ancho de banda de coherencia del canal (B << BC) y el tiempo de śımbolo es menor

que el tiempo de coherencia del canal (T < TC). En este caso, el canal puede ser considerado

como invariante durante un peŕıodo de śımbolo y la respuesta en frecuencia del canal plana sobre

todo el espectro de la señal transmitida. La envolvente compleja de la señal recibida toma la

forma

r(t) = αejθs(t− τ0), (2.15)

que es simplemente una versión atenuada y rotada de la señal transmitida.

La caracteŕıstica plana en frecuencia de estos dos últimos tipos de canal es de suma importan-

cia en las aplicaciones de modulación multiportadora dado que una de las caracteŕısticas salientes

de este tipo de modulación es la habilidad de transformar un canal selectivo en frecuencia es un

conjunto de canales en paralelo con una caracteŕıstica plana en frecuencia.

Canal selectivo en frecuencia cuasi estático

Este tipo de canal corresponde al caso en que el ancho de banda de la señal es mayor al ancho

de banda de coherencia del canal (B > BC) mientras que el tiempo de śımbolo es menor que el

tiempo de coherencia del canal (T < TC). En este caso el canal también puede ser considerado

invariante durante un peŕıodo de śımbolo. Como el ancho de banda de la señal B es mayor que

el ancho de banda de coherencia del canal, sus componentes espectrales se verán afectadas por

diferentes atenuaciones mientras se propagan desde el transmisor al receptor. La señal recibida

será una versión linealmente distorsionada de la señal transmitida dada por

r(t) =
R−1
∑

i=0

αie
jθis(t− τi). (2.16)
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Figura 2.2: Esquema básico de transmisión digital a través de un canal con desvanecimiento.

Los desarrollos presentados en esta tesis están basados en este tipo de canales dado que es

el caso más general en las aplicaciones de comunicaciones inalámbricas móviles actuales. En el

caṕıtulo 5 se especializa este modelo para el caso en que el canal puede considerarse invariante en

el tiempo para un intervalo de śımbolo, pero de variación significativa para tiempos de śımbolo

consecutivos. Luego, en el caṕıtulo 7 el modelo de canal se particulariza para el caso en que

el canal puede considerarse invariante durante un intervalo de asignación de recursos, pero de

variación significativa en intervalos de asignación de recursos consecutivos. A continuación se

describe el modelo equivalente discreto del canal que será utilizado en los caṕıtulos siguientes,

poniendo énfasis en este tipo de comportamiento de canal.

2.3. Equivalente discreto del canal

La transmisión digital a través de un canal con desvanecimiento usualmente se lleva a cabo

mediante un esquema como el de la Figura 2.2. La señal recibida a la entrada del filtro acoplado

del receptor es [3]-[5]

r(t) =
∞
∑

m=0

c(m)h̃(t− nT, t) + w̃(t), (2.17)

en donde c(m) denota la secuencia de śımbolos en tiempo discreto, h̃(T, t) es la respuesta im-

pulsiva del filtro conformador de pulso en cascada con el canal variante en el tiempo, 1/T es la

tasa de śımbolos y w̃(t) es ruido térmico aditivo. Luego del filtro de recepción y del muestreo de

la señal obtenemos

r(mT − τ0) =

∞
∑

k=0

c(k)h̃(mT − kT − τ0,mT + τ0) + w̃(mT − τ0), (2.18)

donde τ0 es el retardo de transmisión. Considerando el canal de (2.1) como la respuesta impulsiva

del filtro conformador de pulso en cascada con el canal variante en el tiempo y con el filtro de

recepción, h(T, t) es la convolución de h̃(τ, t) con la respuesta impulsiva del filtro de recepción.

La respuesta impulsiva h(T, t) es en general infinita. Sin embargo, siguiendo la práctica común

en la literatura de comunicaciones, puede ser truncada a un determinado orden L para obtener
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el modelo equivalente de la señal recibida en tiempo discreto que se ilustra en la Figura 2.3 y

puede expresarse como

r(m) =

L−1
∑

l=0

h(l,m)c(m− l) + w(m). (2.19)

h(l,m) +c(m)

w(m)

r(m)

Figura 2.3: Esquema básico de transmisión digital con un modelo de canal equivalente en tiempo

discreto.

De esta manera, la respuesta impulsiva del canal para el tiempo discreto m puede expresarse

en forma compacta como un vector de longitud L dado por

h(m) = [h(0,m), . . . , h(L− 1,m)]T . (2.20)

El orden L depende del ancho de banda de la señal transmitida y es un factor fundamental

para la elección de parámetros de un sistema OFDM, como se detallará en el caṕıtulo siguiente.

La ecuación (2.19) implica que el canal permanece constante sobre la duración del śımbolo

c(m). Esta condición indica que el modelo de canal de (2.20) corresponde al canal selectivo en

frecuencia cuasi estático de la sección anterior. En el caṕıtulo 5, se utilizará este modelo de canal

considerando que c(m) corresponde a un bloque de datos OFDM. Luego, en el caṕıtulo 7, se

relaja esta condición de manera que el canal se asume estático durante una trama de M bloques

de datos OFDM, la cual determina un intervalo de asignación de recursos.

A partir de (2.20), una versión discretizada a N muestras de la respuesta en frecuencia del

canal de (2.9), para el tiempo discreto m, puede obtenerse mediante la transformada discreta

de Fourier (DFT) de N puntos del vector de la respuesta impulsiva del canal. Esto es

H(n,m) =
L−1
∑

l=0

h(l,m)ej2πnl/N para 0 ≤ n ≤ N − 1, (2.21)

que para cada tiempo discreto m puede expresarse como un vector de longitud N dado por

H(m) = [H(0,m), . . . , H(N − 1,m)]T . (2.22)
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Para este modelo discreto, la función de correlación en tiempo y frecuencia del canal puede

escribirse, a partir de (2.5), y considerando la discretización temporal en T y en frecuencia en

∆f como

rH(n,m) = σ2
Hrf (n)rt(m), (2.23)

con rf (n) = r̄f (n∆f) y rt(k) = r̄t(mT ), definidos en la sección 2.1.

2.4. Modelado de la variación temporal del canal

A continuación se resumen las principales filosof́ıas de modelado utilizadas en la literatura

para describir la variación temporal de cada coeficiente de la respuesta impulsiva del canal de

radio móvil de (2.19) cuyos parámetros se describieron en la sección 2.1.

La modelización estocástica, asumiendo que el ambiente de propagación es denso, caracteriza

la variación temporal a través de la deducción de la función de densidad espectral de potencia del

Doppler (o su función autocorrelación) basándose en hipótesis acerca de la topoloǵıa del ambiente

de propagación. El modelo de mayor difusión en la literatura es el modelo estad́ıstico de Jakes [7],

el cual es ampliamente aceptado como modelo de referencia para la evaluación del desempeño

de algoritmos para canales de radio selectivos en tiempo. La modelización paramétrica por

otro lado, basándose en la hipótesis de un ambiente de propagación compuesto por un número

acotado de frentes de onda, modela la variación en tiempo del canal como la sumatoria finita de

estos frentes de onda, cada uno caracterizado por una serie de parámetros que determinan su

contribución a la evolución temporal total del canal. Finalmente, la modelización por expansión

en bases, mediante el uso de un conjunto de funciones base temporales conocidas, describe la

trayectoria temporal del canal durante un segmento acotado de tiempo. Esto se logra pesando

de manera apropiada las contribuciones de cada una de estas funciones base conocidas.

2.4.1. Modelo estad́ıstico de Jakes

Este modelo [7] describe la variación temporal de los coeficientes del canal de (2.19) en base

a la deducción, a partir de hipótesis relativas al ambiente de propagación, de la función de

densidad espectral de potencia del Doppler que describe el comportamiento en tiempo de los

mismos. Este modelo representa una caracterización promedio de la variación temporal del canal

de radio móvil, y si bien presenta desviaciones importantes respecto de realizaciones particulares

de canal, es ampliamente utilizado en la literatura como modelo estándar a partir del cual se

compara el desempeño de distintos sistemas de comunicaciones móviles.



22 Caṕıtulo 2. El canal de radio móvil

Aunque se lo conoce como modelo de Doppler de Jakes, fue Clarke quien en 1968 presentó el

desarrollo de este modelo como caṕıtulo del libro de comunicaciones por microondas editado

por Jakes [7]. Con el tiempo este modelo ha pasado a conocerse como el modelo de Jakes,

probablemente porque es su nombre el que aparece en las citas como autor del libro.

En el modelo desarrollado por Clarke, se asume que el campo electromagnético incidente en la

antena del móvil esta compuesto por R ondas planas con fases de portadora y ángulos de arribo

arbitrarios y teniendo cada una igual amplitud promedio. Esta última suposición está basada

en que, en la ausencia de un camino directo, las componentes dispersadas que llegan al receptor

experimentarán atenuaciones similares en distancias de pequeña escala.

plano x-y

a

x

y

z

Figura 2.4: Esquema básico de recepción para el desarrollo del modelo de Jakes.

La Figura 2.4 muestra un diagrama de ondas planas incidentes a un móvil desplazándose

a una velocidad v en la dirección x. El ángulo de arribo α es medido en el plano xy respecto

de la dirección de movimiento. Cada onda incidente en el móvil sufre un corrimiento Doppler

debido al movimiento del mismo, y llega al móvil en el mismo momento. Esto significa que no se

considera retardo en exceso debido al multicamino en ninguna de las ondas, o equivalentemente,

que el modelo describe la variación temporal de un coeficiente del canal. Para la i-ésima onda

llegando con un ángulo αi al receptor, el corrimiento Doppler (en Hertz) está dado por

fi =
v

λ
cosαi, (2.24)

en donde λ es la longitud de onda de la onda incidente. La fase aleatoria θi de esta componente

está dada por

θi = 2πfit+ φi. (2.25)

Suponiendo que el ambiente de propagación es lo suficientemente denso, se puede asumir que

los ángulos de llegada tienen una función de densidad de probabilidad uniforme en (0, 2π]. Se
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utiliza entonces p(α)dα para indicar la fracción de la potencia total recibida en un dα del ángulo

α, y A para indicar la potencia promedio recibida respecto de una antena isotrópica. Cuando

R → ∞, p(α)dα aproxima más a una distribución continua que a una discreta. Entonces la

potencia total recibida puede expresarse como

Pr =

∫ 2π

0
Ap(α)dα, (2.26)

en donde Ap(α)dα es la variación diferencial de la potencia recibida respecto del ángulo. Si la

señal dispersada es una señal continua de frecuencia fc, entonces la frecuencia instantánea de la

componente de señal que llega en un ángulo α se obtiene utilizando (2.24) como

f(α) = f =
v

λ
cosα+ fc = fdm cosα+ fc, (2.27)

donde fdm es el máximo corrimiento Doppler. Cabe notar que f(α) es una función par de α.

Si S(f) es la densidad espectral de potencia de la señal recibida, la variación diferencial con la

frecuencia de la potencia recibida está dada por S(f) |df |. Igualando la variación diferencial con

la frecuencia de la potencia recibida con la variación diferencial con el ángulo de la potencia

recibida, tenemos

S(f) |df | = A[p(α) + p(−α)] |dα| . (2.28)

Derivando (2.27) y reacomodando términos se obtiene

|df | = |dα| |− sinα| fdm. (2.29)

Utilizando (2.27), α puede ser expresado como una función de f como α = cos−1
[

f−fc
fdm

]

, lo

cual implica

sinα =

√

1−
(

f − fc
fdm

)2

. (2.30)

Sustituyendo (2.29) y (2.30) en ambos lados de (2.28), la densidad espectral de potencia

S(f) puede ser expresada finalmente como

S(f) =
1

πfdm

√

1−
(

f−fc
fdm

)2
, (2.31)
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en donde S(f) = 0 para |f − fc| > fdm. El espectro está centrado en la frecuencia portadora y

es 0 fuera de los limites fc ± fdm. La Figura 2.5 muestra la densidad espectral de potencia del

Doppler para el modelo de Jakes de (2.31).
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Figura 2.5: Densidad espectral de potencia del Doppler para el modelo de Jakes.

Finalizando la discusión de los modelos estad́ısticos para la descripción de la variación tem-

poral del canal, vale la pena incluir otro modelo, también ampliamente difundido en la literatura,

y que corresponde al caso ĺımite en que el espectro Doppler del canal tiene una densidad espec-

tral de potencia uniforme entre ±fdm. A éste modelo se lo denomina de espectro Doppler plano

y está dado por

S(f) =
1

2fdm
, (2.32)

en donde S(f) = 0 para |f − fc| > fdm. Si bien este modelo no se obtiene a partir de un análisis

f́ısico del problema como es el caso del modelo de Jakes, es sin embargo también uno de los

modelos de Doppler estándar utilizados en la literatura para evaluar el desempeño de algoritmos

para canales de radio selectivos en tiempo y que también será utilizado en caṕıtulos posteriores.
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2.4.2. Modelo espectral paramétrico

Los modelos paramétricos del canal no formulan hipótesis espećıficas acerca de la topoloǵıa

del ambiente de propagación. La metodoloǵıa de modelado en este caso consiste en conside-

rar cada coeficiente de la respuesta impulsiva discreta del canal como la superposición de un

determinado número de componentes variantes en el tiempo más simples. Cada una de estas

componentes individuales tiene asociada una serie de parámetros que la caracteriza. Esta meto-

doloǵıa de modelado se basa en un estudio de la dinámica del canal variante en el tiempo como

manera de entender la forma espećıfica de la trayectoria temporal de los coeficientes del mismo

[3, 8, 14].

Considerando un canal de radio con multicamino en el cual el receptor se mueve constan-

temente mientras que el transmisor y los elementos reflectores están fijos, la señal transmitida

puede escribirse

s(t) = ℜ
{

∑

m

c(m)g(t−mT )ej2πfct

}

, (2.33)

en donde fc es la frecuencia de la portadora y g(t) es la respuesta impulsiva del filtro de con-

formación de pulso. Debido al fenómeno multicamino, varias copias retrasadas de s(t) llegan al

receptor como indica (2.6). Reemplazando (2.33) en (2.6) es posible obtener la señal recibida en

tiempo continuo

r(t) =
R−1
∑

i=0

αi(t)e
j2πfcτi(t)

∑

m

c(m)g(t−mT − τi(t)). (2.34)

Asumiendo que tanto los αi(t) ≈ αi como los τi(t) ≈ τi son aproximadamente constantes

durante un tiempo de śımbolo e introduciendo rg(t) la correlación (determińıstica) del pulso

transmitido, se obtiene

r(m) =
R−1
∑

i=0

αie
j2πfcτi

∑

k

c(k)rg((m− k)T − τi) (2.35)

=

R−1
∑

i=0

αie
j2πfcτi

∑

k

c(m− k)rg(kT − τi). (2.36)

Si además se trunca rg(t) para |t| > QT se obtiene

r(m) =

RQ
∑

k=−RQ

R−1
∑

i=0

{rg(kT − τi)αi} ej2πfcτic(m− k), (2.37)
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para algún orden RQ. Finalmente, observando que el término entre llaves en (2.37) es aproxi-

madamente constante con m (comparado con la tasa de cambio de la exponencial), se obtiene

el siguiente modelo en tiempo discreto para cada coeficiente del canal h(l,m) de (2.19)

h(l,m) =
R−1
∑

i=0

ρlie
jφim, (2.38)

para un conjunto de constantes complejas ρli, un orden determinado R y frecuencias φi = 2πfcτi.

Entonces, bajo las hipótesis establecidas, el canal de radio puede considerarse como un canal

discreto, lineal y variante periódicamente en el tiempo. Cada coeficiente del canal esta dado por

la combinación lineal de exponenciales complejas como se observa en (2.38).

La ecuación (2.38) ofrece una descripción compacta de las variaciones del canal. A partir de

esta, es claro que la identificación del canal es equivalente a la estimación de los parámetros ρki

de la expansión aśı como de las frecuencias φi = 2πfcτi.

Terminamos la descripción de este modelo de canal remarcando que este análisis es preciso

solo cuando el efecto de multicamino es causado por un número pequeño de reflectores. En el

caso de que el número de reflectores sea grande, una formulación estocástica es mas adecuada

dada la cantidad de frecuencias involucradas en el modelo [8].

2.4.3. Modelo de expansión en funciones base

La metodoloǵıa de modelado por expansión en funciones base está basada en imponer un

modelo expĺıcito para la variación en tiempo de los coeficientes del canal [9]. Espećıficamente, se

asume que la trayectoria del canal puede ser descrita por la combinación lineal de un conjunto

de funciones conocidas del tiempo.

En la aplicación de esta técnica de modelado, el eje del tiempo se divide en segmentos de

longitud constante (aunque en general podŕıa ser variable también) y las variaciones del canal

son modeladas independientemente en cada segmento. La técnica de identificación asociada a

este modelo puede ser vista como un método t́ıpico de cuadrados mı́nimos.

Considerando la evolución de un coeficiente del modelo discreto del canal de h(l,m) de (2.19)

durante una trama de análisis T = [1, . . . ,M ] de longitud M se definen

{fi(m), i = 1, . . . , G} , m ∈ T , (2.39)
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un conjunto de funciones (secuencias) en tiempo discreto, linealmente independientes definidas

en T , llamadas funciones base. Se asume además que la trayectoria de cada coeficiente variante

en el tiempo puede ser representada por una combinación lineal de estas funciones base, de

manera que

h(l,m) =
∑G

i=1 clifi(m), m ∈ T , (2.40)

l = 1, . . . , L.

La ecuación (2.40) representa un modelo basado en expansión en base (BEM) [9] de la

variación de los coeficientes del canal. Este modelo elimina el requerimiento de determinación de

las frecuencias de las componentes multicamino al formular la variación del canal en términos

de funciones del tiempo conocidas válidas para un segmento de tiempo de largo T . Si se dispone
de algún conocimiento previo acerca de la naturaleza de la variación temporal del canal, se

puede elegir las funciones base a utilizar de manera de capturar las tendencias dominantes de la

variación de los coeficientes. Este es el caso para la identificación de canales de radio móviles.

Indicando con l2(T ) todas las secuencias de cuadrado sumable (enerǵıa finita) en T con

producto interno y norma definidos por

〈f, g〉 =
∑M

m=1 f(m)g(m), ‖f‖2 = 〈f, f〉 , (2.41)

e indicando con FG(T ) el subespacio de l2(T ) abarcado por las funciones base de (2.39), es fácil

ver que FM (T ) = l2(T ). Esto es que cualquier función g(.) ∈ l2(T ) puede ser escrita exactamente

como la combinación lineal de M funciones base

g(m) =
∑M

i=1 cifi(m), m ∈ T , (2.42)

Dado que F1(T ) ⊂ F2(T ) ⊂ . . . ⊂ FM (T ) = l2(T ), al incrementar el número de funciones

base se incrementa la flexibilidad del modelo de serie funcional para ajustar la trayectoria de los

coeficientes. Existe, sin embargo, un ĺımite natural para G de (2.39) dado por el número de datos

disponibles. De acuerdo al principio de parsimonia [34], el número total de parámetros a estimar

debe ser mucho menor que el número total de datos disponibles. Esto lleva a la recomendación

de diseño de seleccionar G ·L≪M . En cualquier caso, aún ignorando el principio de parsimonia,

el número de funciones base debe ser tal que
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G ≤ M

L
, (2.43)

para garantizar que el número total de grados de libertad no exceda el número de datos. La

elección particular de la base a utilizar en la descripción de los coeficientes está relacionada con

la caracterización estad́ıstica del espectro Doppler del canal y el error de modelado asociado

está relacionado a la cantidad de funciones base utilizadas y a la capacidad de las mismas

para capturar el comportamiento del canal. Diferentes bases se han propuesto basadas en estos

conceptos, siendo las de principal aplicación las bases de exponenciales complejas ortogonales

[9, 14] y no ortogonales [16], bases de funciones esferoidales discretas (DPSS) [15] y se propone

en esta tesis el uso de bases de cosenos, como se discutirá en el caṕıtulo 5.
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2.5. Comentarios finales

Concluyendo el caṕıtulo, se enumeran a continuación algunos comentarios referidos a las

caracteŕısticas de los modelos generales para la variación temporal del canal discutidos, y su

implicación en el desarrollo de los estimadores de canal asociados:

1. El modelo estad́ıstico de Jakes es de gran difusión en la literatura ya que se ajusta muy

bien al comportamiento promedio de los canales de radio móviles de tecnoloǵıa celular. Al

representar el comportamiento promedio de estos canales es de gran utilidad para la veri-

ficación del desempeño general de sistemas de comunicaciones. Desde el punto de vista del

diseño de estimadores de canal basados en este modelo, al representar el comportamiento

promedio de canales, las realizaciones particulares de los mismos pueden tener desv́ıos sig-

nificativos respecto del modelo [35] resultando en un t́ıpico piso de error de los estimadores

basados en este modelo, cuando se aplican en ambientes realistas.

En contraste con los modelos espectral paramétrico y de expansión en funciones base,

en general, los esquemas de estimación basados en este modelo resultan en estimadores

recursivos, en la mayoŕıa de los casos insertos en una formulación de Kalman, dado que

la dinámica del canal se suele representar por medio de modelos autorregresivos (AR)

y autorregresivos de promediado móvil (ARMA) que aproximan la forma espectral del

modelo estad́ıstico [10, 11].

2. La metodoloǵıa de modelado espectral paramétrica tiene un fuerte fundamento f́ısico en el

mecanismo de generación del multicamino. En general el error de modelado en este caso es

bajo cuando el ambiente de propagación consta de pocas componentes multicamino arri-

bando al receptor. Al estar parametrizado en las componentes frecuenciales del Doppler,

este modelo resulta en estimadores de canal basados en técnicas de estimación espectral. El

uso de estas técnicas implica una complejidad computacional alta del estimador asociado

debido al uso de estad́ıstica de alto orden. Otro factor a tener en cuenta es la cantidad de

entrenamiento necesaria para poder obtener una resolución frecuencial lo suficientemente

buena para un desempeño en términos de error de estimación aceptable. Dada la necesi-

dad de realizar una estimación de las componentes espectrales del Doppler, este modelo

está orientado naturalmente al procesamiento por bloques de la información.

3. La metodoloǵıa de modelado por expansión en funciones base, se ubica de alguna manera a

mitad de camino entre las otras dos técnicas presentadas. Por un lado puede interpretarse

como una versión de baja complejidad (y limitada a un segmento temporal) de la técnica

de modelado espectral paramétrico, dado que en este caso, al ser conocidas las funciones
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base no es necesaria la estimación de las componentes del Doppler, evitando la mayor

parte de la carga computacional de los estimadores asociados a ese modelo. Por otro lado,

la elección del conjunto de funciones base a utilizar en el modelo, está estrechamente

relacionada con la caracterización en términos estad́ısticos del canal, mientras que provee

mayor flexibilidad respecto de la forma del espectro Doppler de realizaciones particulares.

Al tratarse de una descripción basada en funciones conocidas, que en el caso general no

coinciden con las componentes reales del Doppler, el error de modelado inherente a esta

técnica está caracterizado por el largo del bloque de datos que se utilice y por la elección

de la familia de funciones base espećıfica. Al ser una técnica basada en la segmentación

en tramas de la trayectoria temporal del canal, naturalmente los estimadores basados en

este modelo resultan de procesamiento por bloques de datos al igual que la metodoloǵıa

de estimación espectral paramétrica.



Caṕıtulo 3

Modulación multiportadora - OFDM

Este caṕıtulo está dedicado a describir los esquemas de modulación multiportadora. En par-

ticular, en la sección 3.1 se describe el sistema de modulación de multiplexado por división

ortogonal en frecuencia (OFDM) dado que es el que se encuentra implementado mayoritaria-

mente en los sistemas de modulación multiportadora sobre canales de radio móvil. El principal

objetivo de la sección 3.2 es dar una descripción formal de los sistemas de comunicaciones ba-

sados en OFDM, y poner en evidencia las ventajas salientes de los sistemas OFDM para las

comunicaciones a través de canales multicamino. La sección 3.3 describe la recepción de datos

OFDM para el modelo de canal dispersivo de interés en esta Tesis y discute los tipos de señales

de entrenamiento utilizados en OFDM sobre estos canales. Los efectos de un canal altamente

variante en el tiempo en un esquema OFDM se introducen en la sección 3.4, junto con la modi-

ficación que se realiza en el esquema de entrenamiento para este caso. Teniendo en cuenta que

las ventajas ofrecidas por los esquemas OFDM están fundamentadas en ciertas caracteŕısticas

particulares del canal de propagación, la sección 3.5 introduce en forma breve el criterio para

la elección de los parámetros de un sistema OFDM en relación a los parámetros del canal de

radio. Finalmente el caṕıtulo concluye con algunos comentarios finales referidos a los esquemas

OFDM en el contexto del canal de radio móvil.
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Figura 3.1: Diagrama en bloques simplificado para transmisión/recepción de un bloque de datos OFDM

de un sistema OFDM t́ıpico.

3.1. Arquitectura OFDM

El esquema de modulación multiportadora OFDM es una técnica de señalización que ha sido

ampliamente adoptada en diversos sistemas de comunicaciones dada su robustez a las distorsio-

nes introducidas por la caracteŕıstica de selectividad en frecuencia de los canales multicamino

[3, 36]. La Figura 3.1 muestra un diagrama en bloques básico de un sistema OFDM.

La principal idea detrás de OFDM es la de dividir una trama de datos de alta velocidad en una

conjunto deN subtramas paralelas que son moduladas por un conjunto deN subportadoras. Esta

operación en general se implementa en tiempo discreto por medio de una transformada discreta

de Fourier inversa (IDFT) de N puntos. Al modular los datos originales en N subportadoras,

OFDM aumenta la duración de śımbolo en un factor N , haciendo por lo tanto que la señal

transmitida sea más robusta al desvanecimiento selectivo en frecuencia. El alargamiento de la

duración de śımbolo resulta una manera efectiva para evitar la interferencia interśımbolo (ISI),

en donde para el caso particular de OFDM se considera un śımbolo a cada una de las N muestras

correspondientes a las subportadoras del sistema.

Esta misma conclusión puede obtenerse analizando el espectro de la señal a la salida del

bloque de IDFT. El ancho de banda total de la señal transmitida queda dividido en N subca-

nales. Si estos subcanales son lo suficientemente angostos comparados con el ancho de banda de

coherencia del canal BC , entonces la respuesta en frecuencia del mismo puede considerarse como

aproximadamente plana para cada uno de estos subcanales. Esto último puede interpretarse
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como que OFDM convierte un canal selectivo en frecuencia en varios canales adyacentes con

una caracteŕıstica plana en frecuencia.

De los párrafos anteriores se desprende que una transmisión en OFDM se realiza por bloques

de datos, en donde cada bloque OFDM contiene una cantidad deN muestras. Como consecuencia

de la dispersión en tiempo asociada a un canal selectivo en frecuencia, bloques OFDM contiguos

pueden resultar parcialmente superpuestos en el dominio tiempo. Este fenómeno se traduce en

interferencia interbloque (IBI), con las correspondientes limitaciones referidas al desempeño del

sistema. La forma de manejar este problema de IBI en sistemas multiportadora, es la inserción de

intervalos de guarda de una duración apropiada entre bloques adyacentes, siendo la forma más

común de implementación (para OFDM convencional) mediante la replicación de las últimas Ng

muestras de cada salida de la IDFT, siendo el valor de Ng diseñado adecuadamente en función

del retardo de dispersión del canal L (definido en la sección 2.3) de manera que Ng ≥ L. Por

esta razón, a este intervalo de guarda se lo suele denominar prefijo ćıclico (CP). Este prefijo

ćıclico se agrega al principio de la correspondiente salida de la IDFT, resultando en un bloque

extendido de NCP = N +Ng muestras capaces de eliminar completamente la IBI.

Considerando la recepción de estos bloques OFDM, se tiene que las muestras recibidas se

encuentran divididas en segmentos adyacentes de largo NCP , cada segmento correspondiendo

a un bloque diferente de datos transmitidos. Concentrándose, sin pérdida de generalidad, en la

recepción de uno de estos segmentos, la primera operación que se realiza es la de remoción del

prefijo ćıclico, la cual consiste simplemente en descartar las primeras Ng muestras del segmento

considerado. Las N muestras restantes son entregadas a un bloque de DFT y la correspondiente

salida es la entrada al ecualizador de canal. Asumiendo un sincronismo perfecto del sistema

y que Ng es lo suficientemente largo para eliminar completamente la IBI, para el caso básico

en que el canal es lentamente variante en el tiempo, se requiere de un ecualizador de un solo

coeficiente para compensar la distorsión introducida por el canal en cada subportadora, siendo

esta una de las principales ventajas de OFDM.

A continuación se introduce el modelo matemático del esquema de modulación que se acaba

de describir, el cual brinda una representación formal del funcionamiento de los sistemas OFDM.

En este sentido, en la sección 3.3 se hace énfasis en el caso en que el desvanecimiento temporal

es lento y el canal puede considerarse invariante durante un bloque OFDM, mientras que en

la sección 3.4 se describen los efectos que aparecen para el caso de desvanecimiento rápido en

donde el canal no puede considerarse estático durante un tiempo de bloque OFDM.
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3.2. Modelo matemático de un sistema OFDM

En esta sección se introducen formalmente los conceptos informalmente expuestos en la

sección anterior. Se define s(i) = [s(0, i), s(1, i), . . . , s(N − 1, i)]T como el i-ésimo bloque de

datos entrando al transmisor, con (.)T representando el operador de transposición. Los śımbolos

s(n, i) para 0 ≤ n ≤ N − 1 pueden ser tomados tanto de la constelación de una modulación de

corrimiento de fase (PSK) como de la de una modulación de amplitud en cuadratura (QAM).

Luego de la conversión serie a paralelo (S/P), el vector s(i) ingresa al módulo de IDFT. La

correspondiente salida de este módulo está dada por [36]

s(i)(tx) = FHs(i), (3.1)

en donde F representa la matriz de DFT de N puntos con entradas

[F]i,l =
1√
N

e(
−j2πil

N ), (3.2)

para 0 ≤ i, l ≤ N − 1 y con la notación (.)H representando la transposición Hermı́tica.

CP

N

Ng

NCP

Ng

Figura 3.2: Esquema de inserción del prefijo ćıclico para evitar la interferencia interbloque en un sistema

OFDM.

El vector s(i)(tx) es luego convertido de paralelo a serie (P/S) y sus últimos Ng elementos

son copiados al principio del mismo como se muestra en la Figura 3.2. El vector resultante de

esta operación s(cp)(i) puede ser modelado como

s(cp)(i) = Icps(tx)(i), (3.3)

en donde

I(cp) =

[

PNg×N

IN

]

, (3.4)

es la matriz de inserción del prefijo ćıclico. En esta última ecuación, IN representa una matriz

identidad de dimensiones N × N mientras que PNg×N es una matriz de dimensiones Ng × N

construida con las últimas Ng filas de IN . Las muestras de s(cp)(i) son ingresadas a un conversor
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digital/analógico (D/A) que consiste en un filtro de interpolación con intervalo de señal T . Este

último produce una onda de tiempo continuo que es modulada a la frecuencia de la portadora

fc y enviada por el canal.

Consideramos a continuación que la señal es transmitida por un canal doblemente selectivo

representado por una respuesta impulsiva en tiempo discreto dada por (2.20) que se repite a

continuación por comodidad

h(n) = [h(0, n), h(0, n), . . . , h(L− 1, n)]T , (3.5)

con L indicando la longitud del canal en intervalos de señalización y n indicando la dependen-

cia temporal discretizada en intervalos de muestra, de manera que un bloque OFDM tiene una

longitud temporal de nNCP śımbolos. Después de la conversión a banda base y el filtrado pasa-

bajos, la señal recibida es muestreada con una frecuencia fs = 1/(NT ). Las muestras resultantes

se expresan matemáticamente como la convolución entre las muestras trasmitidas
{

s(cp)(i)
}

y

h(n). Asumiendo que la duración del prefijo ćıclico es mayor que L (de manera de eliminar la

IBI), y despreciando por simplicidad la contribución del ruido térmico, las muestras recibidas

correspondientes al i-ésimo bloque pueden escribirse como

r(cp)(i) = h̄s(cp)(i) + h̃s(cp)(i− 1), (3.6)

en donde las matrices h̄ y h̃ son matrices de dimensión NCP ×NCP dadas por

h̄ =





































h(0, 0) 0 0 · · · 0

h(1, 1) h(0, 1) 0 · · · 0

h(2, 2) h(1, 2) h(0, 2) · · · 0
...

...
...

...
...

h(L− 1, L− 1) h(L− 2, L− 1) h(L− 3, L− 1) · · · 0

0 h(L− 1, L) h(L− 2, L) · · · 0
...

...
...

...
...

0 0 · · · 0 h(0, NCP − 1)





































, (3.7)
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y por

h̃ =































0 · · · 0 h(1,−L+ 1) h(2,−L+ 1) · · · h(L− 1,−L+ 1)

0 · · · 0 0 h(1,−L+ 2) · · · h(L− 2,−L+ 2)
...

...
...

. . .
. . .

. . .
...

0 · · · · · · · · · · · · 0 h(1,−1)
0 · · · · · · · · · · · · · · · 0
...

...
...

. . .
. . .

. . .
...

0 · · · · · · · · · · · · · · · 0































. (3.8)

El segundo término del lado derecho de (3.6) representa la contribución de IBI correspon-

diente al bloque anterior, la cual es eliminada cuando se descarta el prefijo ćıclico. Definiendo

la matriz de eliminación del prefijo ćıclico como R(cp) = [0N×NgIN ] y utilizando la identidad

R(cp)h̃ = 0N×NT
se obtiene

r(rx)(i) = R(cp)r(cp)(i) = hFHs(i), (3.9)

en donde h = R(cp)h̄I(cp) es la matriz de canal en tiempo de N × N que afecta al bloque

transmitido. El vector r(rx)(i) es luego convertido de serie a paralelo y utilizado como entrada a

la unidad de DFT. Esto produce

r(i) = FhFHs(i). (3.10)

3.3. OFDM en canales cuasi estáticos

Se considera aqúı el caso en que el canal corresponde al de (2.16) cuando el tiempo de

coherencia es ligeramente mayor al tiempo de bloque OFDM y el canal puede considerarse

invariante durante un tiempo de bloque OFDM. En este caso, h es una matriz circulante [37] de

N ×N cuya primer columna está dada por [h(0)T0TN−L]
T . En base a la conocida propiedad de

diagonalización de matrices circulantes de la DFT [38] se obtiene

FhFH = H, (3.11)

en donde H es una matriz diagonal con
√
NF[h(0)T0TN−L]

T = [H(1, 0), . . . , H(N − 1, 0)]T en la

diagonal principal. Entonces, la salida de la DFT puede reescribirse, asociando el ı́ndice temporal

que permanece invariante durante el bloque OFDM con el ı́ndice de bloque transmitido i, como
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r(n, i) = H(n, i)s(n, i) para 0 ≤ n ≤ N − 1, (3.12)

en donde r(n, i) y s(n, i) son las n-ésimas entradas de r(i) y s(i) respectivamente, mientras

que H(n, i) es la respuesta en frecuencia del canal, definida en (2.21), sobre la n-ésima sub-

portadora. El análisis de (3.12) indica que OFDM puede ser interpretado como un conjunto de

N transmisiones paralelas no interferentes (ortogonales) con diferentes factores de atenuación

complejos H(n, i). Utilizando la hipótesis de un canal cuasi estático, los śımbolos transmitidos

son recuperados luego de pre multiplicar r(i) con la inversa de H. Esto es

ŝ(i) = H−1r(i), (3.13)

la cual, para el caso que estamos considerando en que H es diagonal puede ser reescrita en forma

escalar de la siguiente manera

ŝ(n, i) =
r(n, i)

H(n, i)
, (3.14)

en donde se puede apreciar que la ecualización en OFDM para un canal con multicamino, pero

que pueda asumirse estático durante la duración de un bloque OFDM puede realizarse simple-

mente con un banco de multiplicadores de un coeficiente complejos 1/H(n, i). En la práctica,

dada la inevitable presencia de ruido térmico y/o interferencias, este ecualizador solo provee

de estimaciones suaves de los śımbolos de datos transmitidos. Estas últimas son eventualmente

recuperadas pasando la salida del ecualizador por una unidad de detección.

En la bibliograf́ıa referida a OFDM, a las secuencias a la entrada de la IDFT y a la salida

de la DFT se las refiere usualmente como muestras en el dominio frecuencia, mientras que las

muestras a la salida de la IDFT y la entrada de la DFT se las llama muestras en el dominio

tiempo, como se encuentra indicado en la Figura 3.1.

Señalización de entrenamiento

Más allá de existir técnicas ciegas aplicables a los sistemas OFDM para la estimación de

parámetros [39]-[42], dado que en esta tesis interesan los esquemas de comunicación móviles, no

se considerará esta opción, sino que se concentrará la atención en los esquemas de OFDM con

uso de pilotos (śımbolos conocidos transmitidos en subportadoras espećıficas), los cuales han

sido ampliamente aceptados en todos los estándares actuales de OFDM móvil. En relación a

la elección del esquema de pilotos a utilizar en el sistema, de acuerdo a [43], la utilización de
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pilotos equiespaciados en frecuencia y en tiempo a lo largo de una trama de bloques OFDM es

óptima. Este es el patrón de pilotos que se utiliza con pequeñas variantes en todos los sistemas

actuales de OFDM para canales de radio móvil. La Figura 3.3 ilustra los dos esquemas generales

básicos, ampliamente difundidos para la distribución de pilotos. En algunos esquemas el conjunto

de subportadoras pilotos es alternado para diferentes bloques con subportadoras piloto (Figura

3.3(a)), mientras que en otros las subportadoras piloto son siempre las mismas para cada bloque

que lleva pilotos (Figura 3.3(b)).
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Figura 3.3: Diseños t́ıpicos de distribución de pilotos para sistemas OFDM en canales móviles.

Teniendo en cuenta que las subportadoras piloto que se asignan al sistema no pueden ser

utilizadas simultáneamente para la transmisión de datos, el uso de subportadoras piloto dismi-

nuye la eficiencia espectral del sistema. Entonces, en cuanto a la cantidad de pilotos a utilizar, la

premisa fundamental de diseño es que sea la menor cantidad posible. Por otro lado, en general,

el desempeño del sistema resulta mejor para un mayor número de pilotos.

De acuerdo a las caracteŕısticas de selectividad en tiempo y en frecuencia del canal presen-

tadas en la sección 2.2, en general se establece que se necesitarán un número mı́nimo de pilotos

en frecuencia mayor o igual a la cantidad de coeficientes discretos del canal [43], en la práctica
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el número de pilotos en frecuencia Pf es tal que Pf > 2L. En cuanto a la cantidad de pilotos

en tiempo para una trama de śımbolos OFDM, la misma esta dada por el tiempo de coherencia

del canal, aunque la cantidad necesaria depende bastante del esquema de estimación utilizado

[10, 11, 15].

3.4. OFDM en canales altamente variantes en el tiempo

Para el caso de (2.13) en que el tiempo de śımbolo es significativamente mayor al tiempo de

coherencia del canal, la matriz de (3.7) no será una matriz circulante, por lo que la diagonali-

zación de (3.11) no será perfecta. En este caso, la matriz de canal H tendrá elementos no nulos

fuera de la diagonal principal introduciéndose interferencia interportadora (ICI) en el sistema.

La Figura 3.4 ilustra el efecto de interferencia interportadora originada por la pérdida de orto-

gonalidad que introduce el espectro Doppler del canal. En esta figura, las posiciones de muestreo

ideal corresponden al caso de un canal invariante en el tiempo. Como puede observarse, en ese

caso las posiciones de muestreo de cada subportadora coinciden con su máximo y con un cero

de todas las demás subportadoras. Esto implica, que las muestras a la salida de la DFT estarán

relacionadas uńıvocamente con la información de cada subportadora y serán independientes de

la información transportada en las demás. En el caso de un canal con desvanecimiento rápido,

el espectro Doppler induce un corrimiento en la frecuencia de muestreo de las subportadoras

(como puede observarse en la segunda parte de la figura). Este corrimiento implica no solo que

las subportadoras no son muestreadas en su valor máximo, sino que además las otras subpor-

tadoras no resultan muestreadas en cero. Como resultado, a la salida de la DFT, las muestras

de cada subportadora tendrán tanto información propia como de las demás subportadoras del

sistema, esta última define la ICI.

A partir de (3.11), como se explicó, la matriz FhFH en este caso es la matriz de canal con

Doppler que introduce ICI, los elementos de H para cada bloque OFDM son obtenidos por la

transformada de Fourier de dos dimensiones de la respuesta impulsiva del canal variante en el

tiempo como [16]

[H]p+q,p =
1

N

N−1
∑

n=0

N−1
∑

l=0

h(l, n)e−j(2π/N)(qn+l(p−1)), (3.15)

en donde q es el ı́ndice discreto de Doppler y p es el ı́ndice discreto de frecuencia. Puede observarse

que la respuesta en frecuencia del canal, para cada componente Doppler, se encuentra ubicada

diagonalmente en H.
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Figura 3.4: Efecto de interferencia interportadora originada por la perdida de ortogonalidad que intro-

duce la dispersión Doppler del canal.

Si bien la matriz H de (3.15) no es diagonal, se observa que, aún para dispersiones Doppler

altas, la ICI para cada subportadora se concentra mayoritariamente en unas pocas subportadoras

a cada lado de la misma. Esto se traduce en que H es aproximadamente una matriz de banda

[16], y cada diagonal está asociada, a través de (3.15), con una frecuencia Doppler discreta que

introduce ICI [44]-[48]. De esta manera, H puede ser aproximada por una matriz de banda

HB, despreciando la ICI proveniente de subportadoras lejanas. Se indica con Q el número de

subdiagonales y superdiagonales de H conservadas, de manera que el ancho de banda total de

la matriz HB es 2Q+1. Entonces, utilizando el operador ◦ para indicar multiplicación elemento

a elemento de dos matrices, HB = H ◦ T(Q), en donde T(Q) es una matriz Toeplitz de N × N

con ancho de banda superior e inferior Q y todos los elementos unitarios dentro de la banda. El

parámetro entero Q se elije de acuerdo a la máxima dispersión Doppler admitida en el receptor.

En sistemas prácticos este parámetro es pequeño comparado con el número de subportadoras

N , siendo generalmente 1 ≤ Q ≤ 5 [16].

Para concluir esta sección se comentan a continuación las diferentes metodoloǵıas comúnmen-

te utilizadas para formular soluciones de estimación y ecualización de canal en el contexto de

modelado de los párrafos anteriores. En cuanto a la estimación de canal, debido a la aproxima-
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ción de banda de la matriz de canal, la ICI tiene una extensión finita. En consecuencia, es posible

diseñar el vector de datos a transmitir particionando śımbolos piloto y de datos de manera que

emerjan del canal prácticamente ortogonales. Espećıficamente, se puede diseñar el vector de

datos para el i-ésimo bloque transmitido como

s(i) = [01×Q p1 01×Q d1(i)
T 01×Q p2 . . .di(i)

T 01×Q pL 01×Q] (3.16)

de manera de ubicar Q subportadoras nulas a cada lado de los śımbolos pilotos p para que

las tareas de estimación de canal llevadas a cabo a partir de estos śımbolos no sean afectadas

por la ICI [45]-[48]. En este caso, la ecualización del canal por medio de un coeficiente para

cada subportadora ya no es óptima dado que esta ecualización no toma en cuenta la enerǵıa

de interferencia interportadora. Diferentes soluciones de ecualización se han propuesto para

compensación de la ICI, analizando la estructura de esta última [16, 46, 49, 50].

Con otra filosof́ıa, también se ha propuesto el remplazo de las unidades de DFT/IDFT por

unidades de transformada de coseno (DCT/IDCT) que por las caracteŕısticas de ortogonalización

de esta transformada [51] logran reducir de manera muy significativa la ICI introducida por

la variación temporal del canal [52, 53]. El uso de la transformada de coseno en lugar de la

transformada de Fourier implica un cambio en el diseño del prefijo ćıclico del sistema para

garantizar la ortogonalización de la DCT en el caso estático. Esta modificación es probablemente

el motivo por el cual no se ha extendido el uso de esta técnica [52].

3.5. Parámetros de un sistema OFDM

Siendo que un sistema OFDM es naturalmente mas complejo que un sistema de portadora

única, para que la complejidad incorporada por la utilización del mismo pueda ser aprovechada

en la mayor extensión posible, es de vital importancia la correcta elección de sus parámetros,

teniendo en cuenta tanto los requerimientos y condiciones de borde del sistema (básicamente

tasa de transmisión de bits y ancho de banda) como las restricciones espećıficas que impone el

canal de radio (fundamentalmente tiempo de coherencia y dispersión de retardos) [54].

La elección de los parámetros de un sistema OFDM es siempre una solución de compromiso

entre varios requerimientos, muchas veces opuestos. Hay tres parámetros claves para comenzar

con este proceso: El ancho de banda total B del sistema OFDM, la tasa de transmisión de bits y

la dispersión de retardos del canal τRMS definida en (2.8). La dispersión de retardos determina

el tiempo de guarda Tg necesario en el sistema para evitar la IBI. En la práctica el tiempo de

guarda se elije entre dos y cuatro veces el valor de τRMS , para asegurar que la respuesta impulsiva
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del canal pueda considerarse extinta en este intervalo. Una vez fijo el tiempo de guarda, se puede

determinar la duración total del bloque OFDM TCP = T + Tg. Para minimizar la pérdida en

relación señal a ruido inducida por el tiempo de guarda, lo que se busca es hacer el tiempo

de bloque T lo más largo posible. Sin embargo, la duración del bloque no se puede extender

indefinidamente, fundamentalmente por las siguientes dos razones:

1. Es deseable que el canal permanezca aproximadamente constante durante el tiempo total

TCP de un bloque OFDM de manera que la ecualización del canal por medio de un único

coeficiente por subportadora sea posible. De no ser aśı, la ortogonalidad entre las subpor-

tadoras se pierde, lo cual implica ICI que degrada significativamente el desempeño de todo

el sistema.

2. Una duración de śımbolo más larga implica, para un ancho de banda fijo B, subportadoras

de menor ancho de banda, lo que a su vez implica tener más subportadoras con menor

espacio interportadora. El principal problema en este caso es que subportadoras con poco

espacio interportadora imponen requerimientos mas fuertes a las tareas de sincronismo y

hacen que el sistema sea más sensible a corrimientos de frecuencia.

En este sentido, la separación interportadora ∆f es un parámetro clave en la escalabilidad

de un sistema OFDM. El valor de ∆f define las distorsiones de frecuencia soportables por

el sistema determinando que para un valor fijo de ∆f , el ancho de banda total sea el factor

de escalabilidad para aumentar la capacidad del sistema.

En consecuencia, una regla práctica de diseño es hacer que la duración de śımbolo sea al

menos cinco veces más larga que la duración del tiempo de guarda, lo cual implica 1dB de

pérdida en la relación señal a ruido [36, 54].

Una vez que las duraciones del tiempo de bloque y del tiempo de guarda están fijas, el número

de subportadoras N del sistema queda determinado por el ancho de banda B del sistema divi-

dido por la separación interportadora ∆f = 1/T . El número de subportadoras también puede

determinarse como la relación entre la tasa de bits requerida y la tasa de bits por subportadora.

Este último está definido por el esquema de modulación en uso y por la tasa de bloque OFDM

1/T . Un requerimiento adicional es el de tener un número entero de muestras (t́ıpicamente una

potencia de 2 para implementaciones eficientes de FFT/IFFT). Esto se soluciona modificando

alguno de los otros parámetros de manera de cumplir también con esta especificación. Alter-

nativamente el uso de portadoras nulas permite cumplir este requerimiento además de proveer

sobremuestreo que también es necesario para evitar solapamiento en frecuencia.
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3.6. Comentarios finales

Las principales ventajas de OFDM que la hacen una técnica ampliamente difundida para

transmisión sobre canales dispersivos pueden enumerarse como sigue:

1. Mayor robustez frente al desvanecimiento multicamino (selectividad en frecuencia), la cual

se obtiene al dividir el espectro de la señal transmitida en subcanales de banda angosta

con desvanecimiento plano. Como resultado, la ecualización del canal puede llevarse a cabo

simplemente por medio de un banco de multiplicadores complejos, evitándose el uso de

ecualizadores en el dominio tiempo de alto costo computacional.

2. Alta eficiencia espectral dada la superposición parcial de los subcanales en el dominio

frecuencia.

3. Capacidad de suprimir la IBI mediante el uso del prefijo ćıclico.

4. Simple implementación digital mediante esquemas eficientes de DFT (FFT).

5. Mayor protección frente a interferencias de banda angosta, las cuales en caso de estar pre-

sentes probablemente afecten solo a un pequeño porcentaje del total de las subportadoras.

6. Posibilidad de seleccionar las modulaciones más apropiadas en cada subportadora indi-

vidual de acuerdo a la calidad medida del canal (modulación adaptativa). En la prácti-

ca constelaciones de mayor orden son utilizadas en las subportadoras menos atenuadas

mientras que modulaciones de menor orden más robustas son utilizadas en subportadoras

caracterizadas por una relación señal a ruido baja.

Por otro lado, para el caso de transmisión sobre canales doblemente selectivos, OFDM sufre

de los siguientes problemas:

1. Cuando la variación temporal del canal es significativa durante el tiempo de bloque OFDM,

la diagonalización de la matriz de canal por medio de la DFT no es perfecta, dispersándose

parte de la enerǵıa de cada subportadora sobre las demás, causando por consiguiente la

pérdida de ortogonalidad entre las mismas, la cual se refleja en la aparición de ICI.

2. Para preservar la ortogonalidad de los śımbolos piloto en la transmisión en esta condición

de canal, se incorporan subportadoras nulas a los lados de las subportadoras pilotos de

manera de minimizar la ICI en los pilotos. Esta incorporación de subportadoras piloto

implica una pérdida de eficiencia espectral del sistema.
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Sin embargo, y finalizando estos comentarios, en el contexto de trabajo de esta tesis puede

observarse que:

1. Para el caso de estimación de canal, más allá de la pérdida de eficiencia espectral, el

uso de esquemas de pilotos como el descrito para los casos de canales variantes durante

la duración de śımbolo permite aplicar técnicas de estimación y de seguimiento de la

respuesta temporal del canal sobre las subportadoras piloto. La estimación del canal sobre

estas subportadoras puede a su vez ser utilizada para obtener la respuesta total del canal

sobre todas las subportadoras del sistema.

2. Referido a las aplicaciones de predicción, cabe destacar la importancia relativa de la dis-

persión Doppler en las aplicaciones actuales de sistemas OFDM móviles que utilizan infor-

mación de predicción del estado de canal para la asignación de recursos multiusuario. Los

parámetros de sistema relacionados (frecuencia de portadora y separación interportadora

fundamentalmente), determinan que para las velocidades de desplazamiento máximas es-

perables (de 3 a 100km/h), las variaciones del canal a lo largo de un tiempo de bloque

OFDM no sean significativas. En este caso, es común asumir que el canal se mantiene

estático durante la duración de un solo bloque OFDM, pero varia significativamente para

bloques consecutivos.

En el presente trabajo de tesis se hace énfasis en soluciones de baja complejidad computacio-

nal para este último caso en el que el canal puede considerarse invariante durante un bloque

OFDM pero que vaŕıa significativamente a lo largo de bloques consecutivos.



Caṕıtulo 4

El problema de estimación y

predicción de canal para OFDM

móvil

En este caṕıtulo se introduce la problemática de estimación y predicción de canal en sistemas

OFDM sobre canales de radio móviles. Siendo de principal interés el desarrollo de técnicas de baja

carga computacional de implementación, se presentan las diferentes metodoloǵıas de diseño de

aplicación actual disponibles en la literatura, analizando las ventajas y desventajas que presenta

cada una para los casos de aplicación práctica. Los conceptos introducidos en este caṕıtulo sirven

de motivación para el desarrollo de nuevas soluciones. Al mismo tiempo, el análisis de ventajas

y desventajas que se presenta al final de este caṕıtulo provee los objetivos de diseño para nuevas

soluciones.

En los sistemas OFDM móviles es de suma importancia la obtención de algoritmos de baja

complejidad computacional que faciliten la implementación en unidades móviles de bajo poder

de cómputo. Como se expone en este caṕıtulo, no resulta simple diseñar algoritmos de esti-

mación/predicción de canal que cumplan con esta limitación y al mismo tiempo presenten un

desempeño en términos de error de acuerdo a los requerimientos de estas aplicaciones. Dentro de

las soluciones actuales disponibles en la literatura, las metodoloǵıas vigentes que buscan alcanzar

estos objetivos pueden agruparse en dos grandes clases. En la sección 4.1, se describe el grupo

integrado por las soluciones basadas en esquemas recursivos, en donde el procesamiento de la

información se realiza śımbolo por śımbolo en cada subportadora, y se presentan los lineamien-

tos generales que se aplican para la estimación de canal y cómo a partir de estas estructuras

se obtienen también las soluciones de predicción de canal. También se describen en esta sección
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las hipótesis simplificatorias utilizadas para obtener algoritmos de baja complejidad. Referido

al otro gran grupo de soluciones, en la sección 4.2 se describen las basadas en un procesamiento

por bloques, en donde los datos se procesan por grupos de bloques OFDM o tramas de datos.

Se resumen las soluciones de estimación que se obtienen en este caso y cómo se derivan los

predictores de canal a partir de la estructura de estimación asociada. Se comentan también las

alternativas existentes para obtener algoritmos de baja complejidad computacional. Finalmente,

se concluye el caṕıtulo con algunos comentarios finales respecto de ventajas y desventajas de las

diferentes soluciones presentadas.
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4.1. Esquemas de procesamiento recursivo

Los algoritmos basados en esquemas de procesamiento recursivo para la estimación y pre-

dicción del canal de radio en OFDM móvil son usualmente llamados estimadores/predictores

AR o ARMA dado que modelan la dinámica temporal del canal por medio de sistemas autore-

gresivos (AR) o autoregresivos de promediado móvil (ARMA), cuyos parámetros son ajustados

periódicamente de acuerdo a estimaciones del espectro Doppler del canal.

4.1.1. Estimación de canal

Considerando un sistema móvil en el que el canal vaŕıa significativamente de un bloque

a otro, pero puede considerarse invariante durante un bloque, el modelo de señal recibida de

(3.12), el cual considera la evolución del canal en el tiempo sobre una subportadora del sistema,

corresponde a un modelo de canal plano en frecuencia (ver caṕıtulo 2, sección 2.2). Con el ı́ndice

de frecuencia n fijo en la función de autocorrelación en tiempo y frecuencia de (2.23), se tiene

que la función de autocorrelación temporal para cada subportadora está dada por

rH(n,m) = σ2
Hrf (n)rt(m) = γ(n)rt(m). (4.1)

Esta función de autocorrelación temporal para cada subportadora es obtenida a partir de un

entrenamiento inicial [11, 21] y actualizada en forma periódica en base a las nuevas estimaciones

del canal [12, 16, 18, 46, 55, 56], generalmente por medio de una estimación de cuadrados mı́nimos

(LS) a partir de śımbolos piloto. La formulación de filtro de Kalman del estimador de canal, se

basa en modelar la variación temporal del canal plano por medio de un proceso AR o ARMA.

Para el caso de un canal selectivo en frecuencia, puede considerarse que la variación temporal

del canal puede aproximarse para cada subportadora por un modelo de estas caracteŕısticas.

Centrando el análisis en la evolución del canal sobre una única subportadora, se descarta el lo

que sigue el ı́ndice de subportadora n para simplificar la notación.

Considerando un modelo ARMA general de orden Q es posible modelar la variación temporal

del canal plano como sigue

H(m) = FQ
m(q−1)v(m), (4.2)

en donde FQ
m(q−1) es el modelo ARMA de orden Q que aproxima la función de autocorrelación

temporal de (4.1) para el tiempo de bloque OFDM m y cuyos coeficientes vaŕıan con el tiempo

de acuerdo a las variaciones en la estimación de la función de autocorrelación temporal. v[m]

representa una muestra de ruido blanco en el instante m.
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El modelo determinado por (4.2), es en general de un orden bajo en esquemas prácticos,

siendo un valor t́ıpico Q = 2 como en [10, 11]. Este modelo es luego transformado a una

representación en variables de estado, de manera de poder incluirlo dentro de una formulación

de filtro de Kalman para realizar el seguimiento del canal en el tiempo. Expresando el modelo

de (4.2) en su representación de variables de estado, se tiene

x(m+ 1) = Amx(m) + bmz(m)

H(m) = cmx(m) + dmv(m),
(4.3)

en donde Am, bm, cm y dm, de dimensiones 2 × 2, 2 × 1, 1 × 2 y escalar respectivamente,

corresponden a la representación en variables de estado de FQ
m(q−1) con Q = 2, x(m) representa

el vector de estados y z(m) el ruido de estado AWGN de media 0 y varianza σ2
z independiente

del ruido de medición v(m). A partir de (4.3) es posible obtener una formulación de filtro de

Kalman del problema de seguimiento de la trayectoria temporal del canal en ruido de medición

AWGN complejo como

P(m,m− 1) = Am−1P(m− 1,m− 1)AT
m−1 + bmσ2bT

m

K(m) = P(m,m− 1)cTm(cmP(m,m− 1)cTm + σ2)−1

P(m,m) = (I−K(m)cm)P(m,m− 1)

x(m|m− 1) = Am−1x(m− 1|m− 1)

x(m|m) = x(m|m− 1) +K(m)(H(m)− cmx(m|m− 1))

Ĥ(m) = cmx(m|m)

(4.4)

en donde x(m|m) es la estimación del vector de estados a posteriori dada la información hasta m

incluido, P(m,m) es la matriz de covarianza del error a posteriori y σ2 es la varianza del ruido

de medición. La actualización de la ganancia de Kalman K(m) concentra la mayor complejidad

computacional del problema.

En las diferentes formulaciones halladas en la literatura [10]-[12, 16, 18, 21, 55, 46, 56],

mediante algunas consideraciones respecto del modelado del canal selectivo en frecuencia, se

consigue reducir en parte la complejidad de implementación del filtro de Kalman. En particular,

como se discutirá en el caṕıtulo 5, no es necesaria la implementación de un filtro de Kalman para

cada subportadora del sistema, dado que la correlación en frecuencia entre las mismas puede

ser aprovechada para reducir la cantidad de filtros a implementar, lo que reduce en parte la

complejidad de cómputo. Sin embargo, la complejidad de estos algoritmos en todos los casos,

está determinada fundamentalmente por la actualización de la matriz de ganancia de Kalman

en cada iteración.
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4.1.2. Predicción de canal

Con la formulación de filtro de Kalman del estimador de canal, es claro que un predictor

de canal puede obtenerse a partir de la extrapolación en tiempo del filtro de Kalman, como se

propone en [12, 18, 21, 55]. En todos los casos se reporta que el horizonte de predicción obtenido

de esta manera no supera unas decenas de muestras con un error de predicción dentro de los

ĺımites requeridos. Este horizonte de predicción resulta insuficiente en las aplicaciones móviles

actuales [1, 2].

Considerando que el espectro Doppler del canal tiene un ancho de banda mucho menor que

la señal en las aplicaciones OFDM móviles consideradas, se tiene que el vector de estimación

de canal está altamente sobremuestreado. Teniendo en cuenta esto último, en [12, 18, 21, 55]

se propone una decimación de las muestras estimadas del canal como mecanismo para extender

el horizonte de predicción, obteniéndose predictores de largo alcance (LRP). Realizando un

filtrado pasabajos de la estimación del canal para evitar el solapamiento en frecuencia, se realiza

un decimado de las mismas, y se las utiliza como entrada al predictor de canal apropiadamente

escalado en frecuencia. De esta manera es posible obtener horizontes de predicción T veces más

amplios que con solo la extrapolación en tiempo del filtro de Kalman, en donde T es el factor

de decimación, el mismo que de escalamiento en frecuencia.

Otra metodoloǵıa de diseño utilizada para la predicción de canal recursiva es la de predicción

de canal lineal de error medio cuadrático mı́nimo (MMSE). En este caso, la incorporación de

una memoria deM śımbolos anteriores al actual permite hacer una estimación de la correlación

temporal del canal que es luego utilizada para determinar los coeficientes de un predictor lineal

optimizado en el sentido de MMSE [12, 17, 18, 21, 55]. Como ejemplo representativo de esta

metodoloǵıa de diseño, se describe a continuación la implementación propuesta en [21] y que

también será utilizada en el caṕıtulo 5 como referencia representativa del desempeño de este

tipo de predictores de canal.

A partir del modelo de señal de (3.12) e incorporando el ruido de medición, la señal recibida

puede escribirse para cada tiempo de śımbolo m y subportadora n como

r(n,m) = H(n,m)s(n,m) + w(n,m), (4.5)

en donde H(n,m) es la respuesta en frecuencia discreta del canal definida en (2.21). Escribiendo

(4.5) en forma vectorial para incluir todas las subportadoras del sistema, se tiene para cada

bloque OFDM

r(m) = S(m)H(m) +w(m), (4.6)
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donde r(m) = [r(0,m), . . . , r(N − 1,m)]T es el vector de muestras recibidas, H(m) =

[H(0,m), . . . , H(N − 1,m)]T es el vector con los coeficientes del canal para cada subporta-

dora de (2.22), S(m) = diag {s(0,m), . . . , s(N − 1,m)} es una matriz diagonal definida por los

śımbolos enviados en cada subportadora y w(m) = [w(0,m), . . . , w(N −1,m)]T es ruido AWGN

complejo de varianza σ2
w. Los coeficientes del canal H(m) constituyen un proceso estacionario

en tiempo y frecuencia con matriz de correlación rH(m) = E
{

H(m′)HH(m′ −m)
}

.

Básicamente, en este esquema se propone calcular la predicción del canal Ĥ(m + p) =

[H(0,m + p), . . . , H(N − 1,m + p)]T a partir del bloque actual recibido r(m) y M bloques

previos r(m − 1), . . . , r(m −M) por medio de un filtro de predicción lineal de largo (memo-

ria) M, asumiendo un conocimiento de la matriz de śımbolos transmitidos S(m) de (4.6). La

memoria del predictor permite explotar la correlación temporal del canal, entonces, la elección

del parámetro M resulta un compromiso entre el desempeño del predictor y su complejidad

computacional.

Como primer paso para la obtención del predictor se realiza una estimación de cuadrados

mı́nimos (LS) del canal a partir de las muestras recibidas de (4.5) y el entrenamiento (indicado

como S̃) para cada subportadora

Ĥ(LS)(n,m) =
r(n,m)

s̃(n,m)
+

w(n,m)

s̃(n,m)
, (4.7)

que también puede escribirse para todas las subportadoras del sistema como

Ĥ(LS)(m) = S̃−1(m)r(m) + S̃−1(m)w(m). (4.8)

Utilizando esta estimación LS como entrada al filtro de predicción, se tiene

Ĥ(m+ p) =
M−1
∑

i=0

Ki(m)Ĥ(LS)(m− i), (4.9)

con p el horizonte de predicción y en donde las matrices Ki(m) se eligen para minimizar el error

medio cuadrático (MSE) dado por

MSE(m+ p) =
1

N
E

{

∥

∥

∥
H(m+ p)− Ĥ(m+ p)

∥

∥

∥

2
}

, (4.10)

que en base al principio de ortogonalidad requiere E
{

(H(m+ p)− Ĥ(m+ p))Ĥ(LS)H(m− i)
}

=

0 para i = 0, . . . ,M− 1, resultando

Ki(m) = r̂H(m+ p)
(

r̂H(m) + S̃−1(i)σ2
wIS̃

−H(i)
)−1

, (4.11)



Esquemas de procesamiento por bloques 51

en donde r̂H(m) = E
{

Ĥ(m′)ĤH(m′ −m)
}

se actualiza para cada nuevo śımbolo recibido

mediante entrenamiento como en (4.8) o por medio de śımbolos ya detectados (modo orientado

por decisión).

4.1.3. Soluciones de baja complejidad

Las soluciones propuestas basadas en filtro de Kalman, resultan de una carga computacional

elevada, básicamente por la necesidad de actualizar la ganancia de Kalman en cada iteración

del algoritmo. Para obtener soluciones de baja carga computacional se incorporan en el diseño

las siguientes dos hipótesis simplificatorias:

1. Se asume que el espectro Doppler de canal está caracterizado por el modelo de Doppler de

Jakes [7]. Más aún, se asume que todos los coeficientes del canal tienen el mismo espectro

Doppler [10, 11].

2. Se asume que el espectro Doppler del canal permanece invariante en el tiempo durante

todo el tiempo de transmisión [10, 11].

La primer hipótesis, basada en un modelo estad́ıstico del canal como el introducido en la

sección 2.4.1, evita la estimación periódica de la función autocorrelación del canal de (4.1). Se

asume en la mayoŕıa de los casos que el Doppler esta dado espećıficamente por el modelo de Jakes

de la sección 2.4.1, porque en las aplicaciones de OFDMmóvil sobre canales con multicamino este

es el modelo que mejor ajusta en promedio los datos experimentales. La segunda hipótesis implica

que el modelo de estados de (4.3) es invariante en el tiempo, lo cual conduce a formulaciones de

filtros de Kalman con solución estacionaria, reduciéndose significativamente la complejidad de

implementación al no ser necesaria la actualización de la ganancia del filtro.

En cuanto a las soluciones de predicción lineal basadas en el criterio de MMSE, en [21] se

propone, como alternativa para reducir la complejidad del predictor, la formulación del mismo

en términos del algoritmo RLS, como alternativa a la resolución de la ecuación (4.11) para cada

nueva predicción.

4.2. Esquemas de procesamiento por bloques

Los esquemas de estimación/predicción de canal de procesamiento por bloques de datos,

están basados en general en modelos de canal del tipo de caracterización espectral introducidos

en la sección 2.4.2 o en modelos de expansión en funciones base introducidos en la sección
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2.4.3. Los primeros son los denominados estimadores/predictores de suma de sinusoides (SOS),

mientras que a los segundos se los conoce como estimadores de expansión en funciones base

(BEM). Estos últimos estimadores resultan en diseños de baja carga computacional y robustos

a la forma del espectro Doppler del canal. A continuación se presentan los lineamientos generales

de estas metodoloǵıas de diseño.

4.2.1. Estimación de canal

Esquemas basados en caracterización espectral

La estimación de un canal selectivo en frecuencia basada en el modelo de caracterización

espectral del canal requiere la determinación de los retardos multicamino y de las frecuencias

Doppler del canal. Con este objetivo se utilizan en [13, 19, 57] técnicas de estimación espectral

basadas en descomposición en valores singulares de la matriz de autocorrelación del canal tanto

en tiempo como en frecuencia para cada trama de datos utilizando śımbolos pilotos. En [9, 14]

se propone la utilización de periodogramas para la detección de las frecuencias Doppler del

canal para cada trama de datos. En ambos casos, una vez estimados los retardos multicamino

y las frecuencias Doppler del canal, se obtienen los coeficientes complejos asociados a cada una

mediante LS. Finalmente, la estimación de canal se obtiene mediante la reconstrucción de la

ecuación (2.38) a partir de los parámetros estimados para la trama de datos considerado.

Es importante observar la cantidad de pilotos que se requieren para la estimación de los

parámetros del canal. En general estos algoritmos utilizan un entrenamiento inicial largo para

realizar la estimación inicial de parámetros, seguido de entrenamientos cortos periódicos para el

ajuste de los mismos. La complejidad computacional asociada a estos algoritmos indefectible-

mente es alta en comparación con los algoritmos de la sección 4.1, debido básicamente al uso de

técnicas de estimación espectral.

Se describe a continuación el esquema de estimación espećıfico de [13] como ejemplo repre-

sentativo de estos esquemas de estimación. Se asume en este esquema una transmisión en bloques

OFDM de datos de longitud M . Partiendo de la expresión general de la respuesta impulsiva del

canal de (2.1) combinada con (2.2)

h(τ, t) =
R−1
∑

i=0

γi(t)δ(τ − τi(t)), (4.12)

el modelo de canal de caracterización espectral de (2.38) expresado en tiempo continuo puede

escribirse como
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γi(t) =
R−1
∑

r=0

ρire
j2πfir(t)t, (4.13)

donde fir(t) es la frecuencia Doppler correspondiente al coeficiente i y camino r. A partir de

(4.12) y (4.13) es posible escribir la respuesta en frecuencia del canal como

H(f, t) =

R−1
∑

i=0

R−1
∑

r=0

ρire
j2πfir(t)te−j2πτif , (4.14)

que para un sistema OFDM con ı́ndice de subportadora n e indice de bloque m resulta en tiempo

discreto

H(n,m) =

R−1
∑

i=0

R−1
∑

r=0

ρire
j2π(νirn−ηim), (4.15)

con νir = firT indicando la frecuencia Doppler normalizada a la frecuencia de śımbolo y ηi =

τi∆f el retardo de tiempo normalizado. El primer paso hacia la estimación del canal consiste en

realizar una estimación preliminar de cuadrados mı́nimos (LS) del mismo, utilizando los śımbolos

piloto. Dado que la descomposición espectral se realiza a partir de esta estimación preliminar,

los autores sugieren utilizar varios bloques de śımbolos piloto con esta finalidad.

Una vez obtenida la estimación LS del canal, se propone separar la estimación de los paráme-

tros de (4.15) en dos estimaciones de parámetros de sinusoides más simples, escribiendo la esti-

mación LS Ĥ(LS)(n,m) del canal como

Ĥ(LS)(n,m) =

R−1
∑

i=0

ci(n)e
−j2πηim + w(n,m), (4.16)

con

ci(n) =

R−1
∑

r=0

ρire
j2πνirn, (4.17)

y donde w(n,m) es ruido blanco aditivo Gaussiano complejo. Las expresiones (4.16) y (4.17)

representan problemas unidimensionales de estimación de parámetros de suma de sinusoides los

cuales pueden ser resueltos con idénticos procedimientos como se describe en los pasos siguientes

1. A partir de Ĥ(LS)(n,m) se calcula una estimación de la matriz de autocorrelación en

frecuencia Rf (de tamaño K mayor al número máximo esperable de coeficientes R del

canal) a través del método de covarianza modificado [58].
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2. Se estima el número de coeficientes R de la respuesta impulsiva del canal utilizando el

criterio de longitud mı́nima de descripción (MDL) [59] como

R̂ = argmı́n1≤µ≤K−1− log







(

∏K
k=µ+1 λ̂

f
k

) 1
k−µ

1
k−µ

∑K
k=µ+1 λ̂

f
k







M(k−µ)

+
1

4
µ(2k− µ+1) log(M), (4.18)

en donde λ̂f
k son los autovalores de la matriz Rf .

3. Obtenido R̂ se estiman los retardos de tiempo ηi utilizando el algoritmo ESPRIT [58] como

η̂i = − arg(ǫ̂i)/∆f, (4.19)

en donde ǫ̂i para i = 0, . . . , R − 1 son los autovalores de la matriz de R̂ × R̂ dada por

Φ̂R̂ = (V̂H
1 V̂1)

−1V̂H
1 V̂2, con V̂1 = [Ik−10k−1]V̂, V̂2 = [0k−1Ik−1]V̂ y V̂ la matriz con los

autovectores asociados a los R̂ autovalores más grandes de Rf .

4. Finalmente, con R̂ y η̂i, los coeficientes ci de (4.16) se determinan por cuadrados mı́nimos.

Estos pasos conducen a la estimación de los parámetros de (4.16). Para la evaluación de los

parámetros de (4.17) se sigue el mismo procedimiento descrito, a partir de los ci determinados.

Por último, una vez determinados todos los parámetros de (4.16) y (4.17), se construye la

estimación final del canal insertando estos valores en (4.15).

Esquemas basados en descomposición en funciones base

Esta es una metodoloǵıa de diseño paramétrica de bajo costo computacional. Como se co-

mentó, los estimadores BEM permiten obtener estimadores de canal independientes de la for-

ma del espectro Doppler sin incurrir en la complejidad computacional de realizar una estima-

ción de las componentes espectrales del mismo. Referencias básicas de esta metodoloǵıa son

[9, 15, 46, 16, 60, 61], en donde se sustituye la estimación de los retardos y frecuencias de las

componentes multicamino mediante la representación del canal como la superposición de un

conjunto de funciones base conocidas. De esta manera, el problema se reduce a la estimación

de los coeficientes de un modelo de expansión en funciones base que describe adecuadamente la

dinámica del Doppler para la trama de datos considerada, siendo la complejidad computacional

asociada significativamente menor que la de las técnicas de estimación espectral presentadas y

en el orden de las opciones de baja complejidad recursivas.



Esquemas de procesamiento por bloques 55

Se describe a continuación uno de estos esquemas, en particular el de [15], como representativo

de este tipo de soluciones. Este esquema será utilizado en el próximo caṕıtulo como referencia

de desempeño de estimadores BEM convencionales.

Al tratarse de un esquema de procesamiento por bloques de datos, se asume que la transmi-

sión se realiza en tramas de datos OFDM de longitud M . A partir del modelo de señal de (3.12),

incorporando el ruido de medición y particularizando para la subportadora n, la señal recibida

puede escribirse como

r(n,m) = H(n,m)s(n,m) + w(n,m), (4.20)

con n = 0, . . . , N −1 el ı́ndice de subportadora, m = 0, . . . ,M −1 el ı́ndice de śımbolo y w(n,m)

las muestras de ruido AWGN complejo. Para estimar el canal, se busca una representación

eficiente de H(n,m) para m ∈ {0, . . . ,M − 1}, asumiendo que el máximo corrimiento Doppler

normalizado del canal νdm es conocido.

Se utiliza para la representación del canal un conjunto de funciones base particulares, limi-

tadas en banda al rango [−νdm, νdm] y simultáneamente máximamente concentradas en tiempo

en un intervalo de longitud M . La BEM solución a estas restricciónes es la de discrete prolate

spheroidal sequences (DPSS) definidas por la solución de la siguiente ecuación

M−1
∑

l=0

sin 2πνdm(l −m)

π(l −m)
f
(νdm,M)
i (l) = λ

(νdm,M)
i f

(νdm,M)
i (m), (4.21)

donde λ
(νdm,M)
i son los autovalores de la representación DPSS-BEM parametrizada en νdm y M ,

y f
(νdm,M)
i (m) son las funciones base DPSS con la misma parametrización. Para estas secuencias,

los autovalores λ
(νdm,M)
i están concentrados cerca de 1 para i ≥ ⌈2νdmM⌉ y rápidamente caen a

0 para i > ⌈2νdmM⌉ por lo que la dimensión de la expansión en base se elige como

G = ⌈2νdmM⌉+ 1. (4.22)

Utilizando esta BEM con el orden de truncamiento dado por (4.22), el canal queda repre-

sentado por

H(n,m) ≈ H(DPSS)(n,m) =
G−1
∑

i=0

f
(νdm,M)
i (m)γni, (4.23)

para m = 0, . . . ,M −1, donde los γni son los coeficientes asociados a las funciones base. A partir

de los śımbolos piloto intercalados en el bloque de datos, se define el vector de valores de las

funciones base en estos tiempos de śımbolo como
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g(p) =









f
(νdm,M)
0 (p)

...

f
(νdm,M)
G−1 (p)









, (4.24)

para los ı́ndices p dados por el conjunto P de śımbolos piloto. Definiendo además la matriz de

correlación de las funciones base

G =
∑

p∈P

g(p)gH(p), (4.25)

los coeficientes γni de la BEM son determinados por cuadrados mı́nimos como

γn = G−1
∑

p∈P

r(n, p)s̃∗(n, p)g∗(p), (4.26)

donde γn = [γn0, . . . , γn(G−1)]
T y s̃(n, p) indica un śımbolo piloto. Vale la pena observar que

(4.26) implica que el número de pilotos debe ser mayor o igual a G para la determinación de

los coeficientes de la BEM. Finalmente, para obtener la estimación del canal sobre todas las

subportadoras del sistema, los autores proponen realizar este procedimiento en cada una de las

subportadoras.

4.2.2. Predicción de canal

Esquemas basados en caracterización espectral

De la misma manera que para el caso de la estimación de canal, en estos esquemas, la

predicción de canal se obtiene a partir de la extensión en el tiempo de (2.38) considerando que

la variación en el tiempo de la topoloǵıa del ambiente de propagación (retardos y las frecuencias

Doppler del canal) es mucho más lenta que el intervalo de tiempo considerado. La técnica de

predicción en este caso no difiere del procedimiento de estimación descrito anteriormente. Para el

caso de predicción, simplemente se reemplazan los valores de los parámetros estimados del canal

en (4.15), y se fija el ı́ndice temporal m en el horizonte de predicción requerido. Espećıficamente,

en estos esquemas para obtener una predicción de canal de p muestras en el futuro simplemente

se construye

H(n,m+ p) =
R−1
∑

i=0

R−1
∑

r=0

ρire
j2π(νir(m+p)−ηin), (4.27)

en donde los parámetros R, R, ρir, νir y ηi son las estimaciones obtenidos con el procedimiento

que se discutió para la estimación de canal basada en caracterización espectral.
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Vale la pena observar que los predictores de canal obtenidos de esta manera tienen un

horizonte de predicción sumamente amplio sobre canales sintéticos (generados a partir de (2.38))

mientras que el rango de predicción disminuye notablemente cuando son aplicados sobre canales

reales [20, 62].

En aplicaciones de predicción de canal son los más ampliamente difundidos en la actualidad

dado que los horizontes de predicción alcanzados son significativamente mayores a los obtenidos

con las técnicas de expansión en funciones base y mayores también a los obtenidos con las

técnicas recursivas de baja complejidad de la sección 4.1.

Esquemas basados en descomposición en funciones base

Si bien la complejidad computacional de estás técnicas es significativamente menor que la de

las técnicas de estimación espectral presentadas y en el orden de las opciones de baja complejidad

recursivas, lamentablemente, su aplicación directa a la predicción del canal no es adecuada para

los rangos de predicción requeridos en aplicaciones actuales. Esto se debe a que estas técnicas

aproximan el comportamiento del canal sobre un segmento de tiempo finito. La predicción de

canal en este caso se basa en la extensión de las funciones base en el futuro, lo cual tiene un

error de predicción aceptable solo para horizontes de predicción pequeños [63].

4.2.3. Soluciones de baja complejidad

Como se discutió en las subsecciones anteriores, las técnicas de estimación basadas en descom-

posición en funciones base son en si mismas soluciones de baja complejidad para la estimación

del canal en esquemas de procesamiento por bloques. La baja complejidad de cómputo está aso-

ciada a que evitan la estimación de las componentes frecuenciales del canal, al reemplazar las

exponenciales complejas de frecuencias desconocidas del modelo por funciones conocidas que

ajustan la dinámica del canal.

En cuanto a la predicción basada en estimación de las componentes frecuenciales y retardos

del canal, una variante de complejidad reducida de [13] fue presentada en [19]. En esta propuesta,

se realizan diferentes manipulaciones algebraicas sobre el procedimiento descrito en 4.2.1 de

manera de reducir la cantidad de operaciones complejas para su implementación. De todas

maneras, la complejidad de estos algoritmos sigue estando determinada por la descompocisión

en valores singulares asociada.
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4.3. Comentarios finales

A continuación se presentan algunos comentarios finales referidos a la aplicación de las técni-

cas descritas en este caṕıtulo al problema de estimación y predicción del canal de OFDM móvil.

Se considera fundamentalmente la complejidad de implementación de las mismas y el desempeño

obtenido en términos de MSE o equivalentemente horizonte de predicción.

1. Basados en un modelo estad́ıstico del canal variante en el tiempo, estimadores AR/ARMA

de baja carga computacional, junto con predictores de largo alcance han sido desarrollados

en [12, 17, 55] explotando el hecho que que el ancho de banda de la señal transmitida es

mucho mayor que el máximo corrimiento Doppler del canal. Sin embargo, estas soluciones

exhiben un piso de error relativamente elevado debido al desajuste entre el modelo del

Doppler del canal asumido y el Doppler de realizaciones prácticas de canal que no siempre

cumplen con las hipótesis del modelo estad́ıstico de Jakes [35].

2. A diferencia del caso anterior, los estimadores SOS basados en un modelo de caracterización

espectral del canal, presentan un piso de error mucho mas bajo y determinado en este caso

fundamentalmente por la cantidad de entrenamiento disponible. El factor que limita en

este caso la aplicación de estos algoritmos es el alto costo computacional que implica la

utilización de técnicas de estimación espectral para determinar los retardos y frecuencias

Doppler del canal.

3. Los estimadores basados en un modelo de expansión en funciones base (BEM) del canal

son robustos a la forma del espectro Doppler del canal, por lo tanto superan en términos

de desempeño de MSE a los estimadores AR/ARMA basados en un modelo estad́ıstico del

Doppler en el caso de que este difiera del modelo asumido. También resultan estimadores

de una complejidad computacional mucho mas baja que los estimadores SOS basados en

modelos de parametrización espectral del canal dado que en este caso no es necesaria

la estimación de los retardos y frecuencias Doppler del mismo, sino que solo se requiere

la estimación de los coeficientes de las funciones base utilizadas. Sin embargo, como la

estimación se realiza en forma independiente para cada trama de datos, el horizonte de

predicción alcanzable está limitado por el error de extensión temporal de la expansión en

funciones base [63], resultando horizontes de predicción cortos.

Una revisión reciente de las metodoloǵıas de predicción de canal existentes se presenta en [20],

en donde se concluye que los predictores basados en modelos AR/ARMA tienen un desempeño

de error mejor que los basados en estimación espectral para horizontes de predicción cortos en

canales realistas, mientras que los predictores SOS alcanzan horizontes de predicción mayores



Comentarios finales 59

sobre canales sintéticos. A pesar de esto, la combinación de estas técnicas para su aplicación a

predicción de canal no se ha explorado todav́ıa.

En el caṕıtulo siguiente se presenta una técnica de estimación y predicción de canal, que

basada en una combinación de las técnicas presentadas en este caṕıtulo, permite obtener al

mismo tiempo predictores de canal de baja complejidad computacional y horizontes de predicción

amplios.





Caṕıtulo 5

Estimación y predicción de canal

mediante una aproximación recursiva

de la DCT

En este caṕıtulo se presentan aportes significativos referidos al diseño de una nueva técnica

de modelización, estimación y predicción de canal de baja complejidad computacional y robusta

frente a la forma del espectro Doppler para canales variantes en el tiempo. Especificamente, se

propone una técnica de expansión en funciones base recursiva (BEM recursiva) para estimación

y predicción de canal en OFDM.

Este caṕıtulo está organizado de la siguiente manera. La BEM recursiva, basada en una

aproximación a la DCT, se desarrolla en la sección 5.2, en donde también se presenta un análisis

del error de aproximación asociado a la estructura propuesta. En la sección 5.3 se presenta la

formulación de un estimador de canal de baja complejidad computacional mediante la inclusión

de la BEM recursiva en una formulación de filtro de Kalman. La estructura de DCT-BEM

aproximada recursiva es luego utilizada en la sección 5.4 para hacer predicción de canal de

largo alcance por medio de un escalamiento apropiado y extrapolación en tiempo. Un análisis de

la carga computacional involucrada en la estructura propuesta para estimación - predicción se

incluye en la sección 5.5. Finalmente el caṕıtulo concluye con algunos comentarios en la sección

5.6 referidos a la técnica propuesta.
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5.1. Introducción y motivación

En el caṕıtulo 4 se presentaron técnicas de estimación de canal utilizando BEMs basadas

en [8, 9]. Diferentes BEMs fueron propuestas y comparadas en [15, 46] y el uso de otras BEMs

también se propone en [64, 65], para el diseño de receptores en sistemas de comunicaciones

de banda ancha móviles. También se presentaron estimadores de canal basados en un modelo

estad́ıstico del Doppler como los de [10, 11] en donde un modelo AR o ARMA es ajustado para

aproximar el espectro Doppler del modelo de Jakes [7] y luego inserto en una formulación de

filtro de Kalman para la estimación de canal.

Los estimadores basados en BEMs son robustos a la forma del espectro Doppler y superan,

en términos de MSE a los estimadores basados en un modelo f́ısico del Doppler en los casos de

desajuste del modelo f́ısico. Sin embargo, como la estimación en BEMs se realiza por bloques de

datos, los horizontes de predicción alcanzables con estos esquemas están limitados por el error de

extensión de las funciones base [63]. Por otro lado, siguiendo la metodoloǵıa de estimación basada

en un modelo f́ısico, se han desarrollado en [12, 18, 55] predictores de canal de largo alcance,

que aprovechan la caracteŕıstica de que el ancho de banda de la señal es mucho mayor que el

máximo corrimiento Doppler del canal. Sin embargo, estas soluciones presentan un piso de error

de modelado debido al desajuste entre el modelo del Doppler utilizado y el Doppler de canales

prácticos, que no siempre siguen la hipótesis de Jakes [35]. Una revisión de las metodoloǵıas

existentes para la predicción de canal se presentó en [20], donde se concluye que los predictores

basados en modelos autorregresivos (AR) tienen un desempeño superior a los predictores basados

en modelos de suma de sinusoides (SOS) para horizontes de predicción cortos y modelos de canal

estad́ısticos, mientras que los predictores SOS alcanzan horizontes de predicción mayores sobre

canales sintéticos. A pesar de esto, la combinación de estas dos metodoloǵıas todav́ıa no se ha

reportado.

Las ventajas del uso de la propiedad de compactación de enerǵıa de la DCT en aplicaciones

de comunicaciones de radio han sido reportadas por varias contribuciones en los últimos años

como ser [60, 66, 67] y recientemente en [52, 53, 61, 68]-[70]. Sin embargo, su aplicación en

esquemas BEM no ha sido reportada en la literatura. Por otro lado, el empleo de filtros de

Kalman para el seguimiento de modelos de subespacios en diferentes contextos de aplicación

se propone en [56, 71, 72]. Los trabajos de [10, 11, 56] utilizan una formulación de filtro de

Kalman para el estimador de canal, pero esta resulta de una complejidad computacional alta

debido principalmente a la necesidad de actualizar la ganancia del filtro en cada iteración del

algoritmo.

En este caṕıtulo se muestra que una BEM recursiva puede ser incluida en la formulación

de un estimador de canal de filtro de Kalman de manera similar a los trabajos de [10, 11, 56],
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pero con una solución estacionaria en este caso, dado que el modelado recursivo de las funciones

base es invariante en el tiempo. Esto último resulta en una importante reducción en términos

de carga computacional porque la ganancia de los filtros de Kalman involucrados no necesita

ser actualizada, haciendo que la técnica propuesta sea comparable en términos de complejidad

con un algoritmo de gradiente estocástico y en el mismo orden de complejidad de las propuestas

basadas en BEM estándar [9, 15] y con las basadas en modelos AR simplificados de [12, 18, 55].

Al mismo tiempo, la estructura recursiva resulta adecuada para hacer predicción de canal de

largo alcance sin exhibir un piso de error de modelado. Esta estructura de predicción supera, en

términos de rango de predicción, propuestas anteriores de predictores de largo alcance basadas

en modelado AR del canal variante en el tiempo. Para un desempeño similar en términos de

MSE, la complejidad computacional del predictor propuesto es significativamente mas baja que

la de predictores de canal convencionales de tipo suma de sinusoides (SOS) dado que ni los

retardos del canal ni las frecuencias Doppler necesitan ser estimadas.

5.2. Modelado del canal con una DCT recursiva aproximada

En esta sección se introduce el modelado de la dinámica de la evolución temporal del canal

por medio de un conjunto reducido de parámetros que pueden ser extráıdos de las muestras

recibidas de (3.12). Se asume el modelo de canal selectivo en frecuencia cuasi estático descrito

en la sección 2.2, y la representación para la respuesta impulsiva y en frecuencia del canal para el

bloque OFDM definidas en (2.20) y (2.21) respectivamente. En esta presentación se considera que

el canal permanece estático durante un bloque OFDM, pero vaŕıa significativamente a lo largo de

bloques consecutivos. En sistemas móviles actuales [1, 2] este modelo es válido para velocidades

de desplazamiento del receptor de hasta aproximadamente 100 km/h, siendo en particular de

interés en esta Tesis el rango de velocidades desde peatonal (3km/h) hasta vehicular (60km/h).

Los principales pasos involucrados en el diseño se describen a continuación.

5.2.1. Conceptos básicos relativos a la elección de la base

Se considera la variación en el tiempo del canal sobre la n-ésima subportadora del sistema

OFDM modelada por (3.12) a lo largo de una trama de datos de M bloques OFDM. Esto puede

escribirse agrupando los valores de H(n,m) en (3.12) para m = 0, . . . ,M − 1 en un vector

definido como H(n) = [H(n, 0), · · · , H(n,M−1)]T , n = 0, . . . , N−1. Centrando la presentación

por el momento en la variación sobre una sola subportadora, dejamos de lado el sub́ındice n

para simplificar la notación.
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Como se describió en la sección 2.4.3 del caṕıtulo 2, y de la misma manera que se presentó en

el caṕıtulo 4 para el caso de estimadores basados en una expansión en funciones base, el vector H

puede ser descrito por medio de una transformación lineal adecuada comoH = THγ, en donde T

es una matriz de transformación ortonormal de dimensión (M×M), y γ = [γ(0), · · · , γ(M−1)]T

es un vector de tamaño (M×1) que contiene los coeficientes de la descripción transformada para

la trama de datos considerada. Se sabe de [9], que con una elección apropiada de la matriz de

transformación T, H puede ser adecuadamente ajustado por una BEM de dimensión reducida

a G (G≪M) de manera que

Ĥ = T̄H γ̄, (5.1)

donde T̄ es una matriz de (G ×M) construida a partir de las primeras G filas de T, y γ̄=

[γ(0), · · · , γ(G− 1)]T es el vector truncado de coeficientes de la expansión en funciones base. El

número de funciones base G requeridas para un buen ajuste de H depende de la caracteŕıstica

de compactación de enerǵıa de la transformación particular que se use [9].

Usando (5.1) se tiene que la enerǵıa promedio asociada a las realizaciones de H está dada

por

E

{

M−1
∑

m=0

|H(m)|2
}

= E

{

M−1
∑

m=0

∣

∣

∣
Ĥ(m)

∣

∣

∣

2
}

+ σ2
e , (5.2)

en donde el primer término del lado derecho representa la enerǵıa de H que es capturada por la

BEM de (5.1), y el segundo término corresponde a la enerǵıa residual contenida en los coeficientes

de γ descartados en (5.1).

5.2.2. Determinación de la dimensión de la base

Se ha mostrado en [68] que la DFT tiene una caracteŕıstica de compresión de enerǵıa peor

que la DCT para canales con espectro Doppler tipo Jakes. También se mostró en [15] que la

base de DPSS es óptima para espectros Doppler de tipo pasabajos ideales. A pesar de que

el desempeño, en términos de error medio cuadrático (MSE), de DPSS-BEM es ligeramente

superior al que se obtiene con DCT-BEM, las funciones base de la DPSS-BEM no son apropiadas

para una implementación recursiva de bajo orden. Por otro lado, las funciones base sinusoidales

de la DCT-BEM pueden ser eficientemente aproximadas con filtros recursivos de bajo orden y

numéricamente estables tomados de la teoŕıa ampliamente estudiada de filtros lattice [73] como

se muestra en la siguiente subsección.
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La estrategia clásica para seleccionar el valor de G cuando se construye una BEM es estable-

cer G = ⌈2πνdmM⌉+G′ [74], donde νdm representa el máximo corrimiento Doppler normalizado

dado por vmaxfcT/c0, siendo vmax, fc, T y c0 la velocidad de desplazamiento del móvil, frecuencia

de portadora, tiempo de śımbolo y velocidad de propagación en el espacio libre respectivamente.

G′ es un margen seleccionado para compensar la dispersión espectral introducida por la repre-

sentación BEM. Valores de G′ excesivamente pequeños degradan el desempeño en MSE de la

BEM porque el espectro dispersado que se descarta puede resultar significativo. Por otro lado, si

G′ se selecciona demasiado grande, los coeficientes BEM de baja enerǵıa que se incluyen también

degradarán el desempeño dado que son más sensibles al ruido.

Basado en la propiedad de compactación de enerǵıa de la DCT, un criterio para seleccionar

el valor apropiado de G, el cual es utilizado aqúı, fue propuesto en [68]. Este criterio está fun-

damentado en la caracterización de la dispersión espectral introducida por la DCT cuando se la

utiliza para representar el Doppler de un canal. El valor de G es seleccionado de acuerdo a

G = argmı́n
Ḡ

∣

∣

∣

∣

1− 1

(M − Ḡ)LDCT (Ḡ)

∣

∣

∣

∣

, (5.3)

donde Ḡ es un valor de prueba de G y LDCT (Ḡ) es la dispersión espectral asociada con Ḡ y que

está dada por

LDCT (Ḡ) =

M−1
∑

m=Ḡ

σ2
DCT (m), (5.4)

siendo σ2
DCT (m) la varianza asociada al m-ésimo coeficiente de la representación DCT del Dop-

pler del canal, la cual puede ser expresada en términos de la función autocorrelación temporal

del canal rt(i) como

σ2
DCT (m) = σ2

HA2(m)

M−1
∑

i=0

M−1
∑

j=0

rt(i− j)× cos

(

π
(

i+ 1
2

)

m

M

)

cos

(

π
(

j + 1
2

)

m

M

)

, (5.5)

donde σ2
H

es la enerǵıa de H y A(m) = 1/
√
M para m = 0 y

√

2/M para for 1 ≤ m ≤ M − 1.

La Figura 5.1 muestra la representación de enerǵıa del canal (el primer término del lado derecho

de (5.2)) en función del orden de truncamiento de la base para DCT, DFT y DPSS BEMs.

Esta figura ilustra el error de modelado por truncamiento de la BEM mostrando que para un

error de modelado debajo del 2%, DCT-BEM y DPSS-BEM requieren aproximadamente el

mismo número de funciones base. Por otro lado, DFT-BEM, la cual tiene una caracteŕıstica de

compactación de enerǵıa pobre, requiere muchas más funciones base.
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Figura 5.1: Comparación de la compactación de enerǵıa para diferentes BEMs. Los resultados se mues-

tran para modelos de Doppler de tipo Jakes y plano con un máximo corrimiento Doppler normalizado de

νd = 0,01. El largo del bloque se fija en 256 śımbolos y los resultados se promedian sobre 100 realizaciones

de canal.

Otra técnica frecuentemente utilizada para la selección del orden del modelo, que se utiliza

t́ıpicamente en estimadores que usan SOS [19] está basada en el método de minimum description

length (MDL) [59]. La idea detrás del criterio MDL es similar a la del criterio propuesto en [68],

siendo mas general y más apropiada para estimadores SOS en los cuales todos los parámetros

asociados a la SOS-BEM son determinados a partir de una estimación con muestras de la función

autocorrelación del canal [19] (ver caṕıtulo 4, sección 4.2.1). Diferente al caso de DCT-BEM

donde las frecuencias de las funciones base son conocidas, SOS-BEM depende de la estimación

de las frecuencias de las funciones base sinusoidales a través de técnicas en el dominio frecuencia.

En ese caso, el criterio utilizado aqúı y derivado espećıficamente para DCT-BEM (donde las

frecuencias de las sinusoides son conocidas) no es aplicable.

5.2.3. Modelado recursivo de las funciones base

Considerando la DCT en (5.1), los elementos de la matriz T̄ pueden escribirse para i =

0 . . . G− 1 y m = 0 . . .M − 1 como
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[T̄]i,m = A(m) cos

(

π
(

i+ 1
2

)

m

M

)

, (5.6)

de manera tal que Ĥ(DCT )(m) está dado por la combinación lineal de las correspondientes

funciones base de la DCT. Estas funciones base son cosenos de frecuencias armónicas, definidas

por el largo de la trama de datos M y el correspondiente ı́ndice i de función base. Cada fila de la

matriz T̄ en (5.6) puede interpretarse como la respuesta impulsiva de un filtro pasabanda ideal

centrado en la frecuencia de coseno correspondiente. Basado en [75], la función transferencia

correspondiente a cada fila de la matriz de DCT 0 ≤ i ≤ G− 1 está dada por

HDCT i
(ejω) = ci

(−1)i − (−1)ie−jω − e−jωM + e−jω(M+1)

1 + 2 cos(iπ/M)e−jω + e−j2ω
, (5.7)

donde la notación HDCT i
indica el filtro cuya salida es Ĥ(DCT )i(m) (la i-ésima componen-

te DCT del canal) cuando la entrada está dada por la secuencia de canal H(m), y donde

ci = A(i) cos
(

πi
2M

)

. Los filtros de (5.7) pueden ser utilizados para obtener Ĥ(DTC)(m) en (5.1)

recursivamente mediante la extracción de las componentes de representación en frecuencia de

DCT (5.6) de H(m) (escalados por su correspondiente coeficiente γi). Entonces, la evolución en

el dominio tiempo del canal representada en términos de la DCT puede ser expresada como la

suma de las salidas de estos filtros cuando la entrada está dada por la secuencia del canal. Esto

es

Ĥ(DCT )(m) = HDCT (q
−1)H(m) =

G−1
∑

i=0

HDCT i
(q−1)H(m), (5.8)

siendo HDCT (q
−1) y HDCT i

(q−1) la representación de ecuación a diferencias del banco de filtros

DCT y de los filtros de las componentes DCT de (5.7), respectivamente.

Utilizando un filtro recursivo de baja complejidad para aproximar cada una de estas filas se

puede obtener una estimación Ĥ(m) a partir de sus muestras ruidosas. Se sabe que la realización

lattice es ortogonal en los estados y posee buen comportamiento numérico para la implementa-

ción de filtros de banda angosta [76], por lo que el modelo propuesto para Ĥ(F )(m) está basado

en la aproximación del filtro FIR descrito por (5.8), por un banco de filtros IIR pasabanda de

banda angosta de manera que

Ĥ(F )(m) = HF (q
−1)H(m) =

G−1
∑

i=0

βiHFi
(q−1)H(m), (5.9)
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donde

HF (e
jω) = β0

0,5(1− s20)(1 + e−j2ω)

1− s20e−j2ω
+

G−1
∑

i=1

βi
0,5(1− s2i)(1− e−j2ω)

1 + (s2i + 1)s1ie−jω + s2ie−j2ω
, (5.10)

siendo s1i = sin θ1i = − cos
(

πi
M

)

el parámetro de la estructura lattice que define la frecuencia

central del filtro, s2i = sin θ2i (0 < s2i < 1) relacionado con el ancho de banda de 3dB Bi de

cada filtro de banda angosta por medio de sin θ2i = [(1 − tan(Bi/2))/(1 + tan(Bi/2))] y βi son

coeficientes reales de escalamiento. A excepción del primer filtro, el banco de filtros esta basado

en la realización pasatodo normalizada de [76].

Observaciones:

Vale la pena notar que la expresión de (5.7) tiene M ceros. Estos están ubicados sobre

el ćırculo unitario y equiespaciados en 2iπ/M comenzando en la frecuencia iπ/M . Hay

dos polos, también ubicados sobre el ćırculo unitario, que se encuentran en las frecuen-

cias ±iπ/M , mientras que el resto de los polos se encuentran en el origen. Luego de la

cancelación polos/ceros, la respuesta en frecuencia tiene un máximo en ±iπ/M .

El principal objetivo con el reemplazo de (5.8) (FIR) con la realización recursiva (IIR)

de (5.9) es obtener un estimador/predictor de baja complejidad computacional como se

discute en las secciones siguientes.

Dado que las funciones base de la realización propuesta son una aproximación de las

funciones base de la DCT, sus propiedades de compactación de enerǵıa también resultan

apropiadas para la representación del Doppler. Para controlar el error de aproximación a

la correspondiente DCT de (5.7), la realización propuesta tiene dos parámetros de ajuste,

s2i y βi. Las caracteŕısticas de este error de aproximación y su relación con los parámetros

de ajuste se discuten en la siguiente subsección.

5.2.4. Error de aproximación de la implementación recursiva

Se concluye esta sección con el estudio de las caracteŕısticas del error de aproximación exis-

tente entre (5.8) y (5.9). Con este propósito, sin considerar el ruido de medición en este análisis,

y asumiendo que la densidad espectral de potencia del Doppler de H[m], SD(e
jω) está perfecta-

mente representada por la base de DCT, se obtienen los coeficientes de escalamiento βi de (5.10)

que minimizan el error cuadrático medio (MSE) de representación cuando se utiliza (5.9).

El error cuadrático medio con respecto a la secuencia reconstruida Ĥ(F )(m) a la salida del

banco de filtros propuesto puede ser expresado como
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ξ = E{|e(m)|2} = E{
∣

∣

∣
H(m)− Ĥ(F )(m)

∣

∣

∣

2
}, (5.11)

donde Ĥ(F )(m) = HF (q
−1)H∗

DCT (q
−1)H(m), siendo H∗

DCT (e
jω) la respuesta en frecuencia de

la función transferencia de la transformada DCT inversa. Si el espectro Doppler del canal es

limitado en banda a una frecuencia Doppler normalizada ν = νdm, (5.11) puede escribirse como

ξ =

∫ νdm

−νdm

SMSE(e
jω)dω

=

∫ νdm

−νdm

∣

∣1−HF (e
jω)H∗

DCT (e
jω)
∣

∣

2
SD(e

jω)dω. (5.12)

Definiendo

αi =

∫ νdm

−νdm

Re
{

HFi
(ejω)H∗

DCT (e
jω)
}

SD(e
jω)dω,

φi,l =

∫ νdm

−νdm

Re
{

HFi
(ejω)H∗

Fl
(ejω)

} ∣

∣HDCT (e
jω)
∣

∣

2
SD(e

jω)dω,

para 0 ≤ i, l ≤ G− 1, (5.12) puede reescribirse como

ξ = d− 2βTα+ βTΦβ, (5.13)

donde d =
∫ νdm
−νdm

SD(e
jω)dω, α = [α0, . . . , αG−1]

T , Φ es una matriz de dimensión G×G formada

por φi,l y β = [β0, . . . , βG−1]
T . Como puede apreciarse fácilmente, el MSE es cuadrático en β, y

el óptimo está dado por

β = Φ−1α. (5.14)

Más aún, el MSE mı́nimo está dado por

ξmin = d−αTΦ−1α. (5.15)

Observaciones:

Al asumir, para analizar el error de aproximación del banco de filtros, que la densidad

espectral de potencia del Doppler del canal SD(e
jω) puede ser representada perfectamente

por la DCT, el MSE se debe únicamente a los desajustes entre el banco de filtros y la

representación en DCT.



70 Caṕıtulo 5. Estimación y predicción de canal mediante una aproximación recursiva de la DCT

Con la utilización de βiHFi
(ejω) = HDCT i

(ejω) en (5.13), el MSE residual ξo ≤ ξmin

verifica ξo =
∫ ν
−ν

(

1− |HDCT (e
jω)|2

)2
SD(e

jω)dω, como se requiere en (5.12).

Claramente, (5.15) provee un ĺımite inferior al error cuadrático medio de aproximación

entre la representación de Doppler propuesta y la DCT.
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Figura 5.2: SMSE(e
jω) para el modelo de Doppler de Jakes con βi optimizado y βi = 1 y con el

parámetro s2i = s2 ajustado a un valor t́ıpico. De la ecuación (5.12) se obtiene ξ = −28,25dB para los

βi optimizados, y ξ = −21,78dB para βi = 1.

Las Figuras 5.2 y 5.3 ilustran SMSE(e
jω) de (5.12) para espectros Doppler del tipo de Jakes

y planos respectivamente. En ambas figuras, los coeficientes βi del banco de filtros son optimi-

zados utilizando (5.14) o simplemente todos ellos ajustados en el valor uno (para simplificar la

representación). Se grafica SMSE(e
jω) para un valor t́ıpico de s2i = 0,9978 (fijado igual para

todos los filtros pasabanda del banco de filtros) para los dos modelos del Doppler. Dado que

s2i determina el ancho de banda de los filtros, también controla el solapamiento espectral entre

ellos. Cuando se utilizan los coeficientes βi óptimos, este solapamiento entre los filtros se incluye

en el diseño del banco de filtros resultando en una mejora en el error de aproximación, como

puede verse en las Figuras 5.2 y 5.3.

Se observa que SMSE(e
jω) en la Figura 5.3 no es perfectamente uniforme sobre la banda de

frecuencias del Doppler. Esto sucede porque la respuesta en frecuencia de los filtros pasabanda
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Figura 5.3: SMSE(e
jω) Para un modelo de Doppler plano con βi optimizado y βi = 1 y con el parámetro

s2i = s2 ajustado a un valor t́ıpico. De la ecuación (5.12) se obtiene ξ = −24,70dB para los βi optimizados,

y ξ = −19,85dB para βi = 1.

no son simétricas respecto de su frecuencia central, lo que conduce a mayor solapamiento hacia

las altas que hacia las bajas frecuencias. Esto hace que SMSE(e
jω) resulte mas bajo para las

frecuencias mas altas dado que los mı́nimos entre los diferentes pasabanda son más suaves por

causa del mayor solapamiento.

La Figura 5.2 (para un Doppler tipo Jakes), muestra que SMSE(e
jω) aumenta alrededor de

la frecuencia donde el espectro Doppler tiene su pico caracteŕıstico. Como este pico no coincide

con la frecuencia central de ninguno de los filtros pasabanda, sino que se encuentra entre medio

de dos de ellos, el mı́nimo entre estos dos filtros lleva a un incremento en SMSE(e
jω).

Formalmente, si se dispone de alguna información acerca de la forma del espectro Doppler,

s2i puede ser ajustado para describir mejor esta caracteŕıstica. La Figura 5.4 ilustra este ajuste

para un modelo de Doppler de Jakes, en donde el ancho de banda de los filtros pasabanda se fija

ligeramente mas ancho en los filtros de alta frecuencia para mejorar la captura del pico presente

en el espectro del modelo de Jakes. Comparando las Figuras 5.2 y 5.4 puede verse que el ajuste

de s2i reduce de manera efectiva el error alrededor del pico del Doppler ubicado en νdm. Cuando

s2i es ajustado de acuerdo al modelo del Doppler, se observa que la curva de SMSE(e
jω) para

β = 1 es más alta en las cercańıas de νdm cuando se la compara con el caso de s2i iguales de
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Figura 5.4: SMSE(e
jω) para el modelo de Doppler de Jakes con βi optimizado y βi = 1 y con el

parámetro s2i ajustado de acuerdo al modelo del Doppler. De la ecuación (5.12) se obtiene ξ = −30,65dB
para los βi optimizados, y ξ = −16,67dB para βi = 1.

la Figura 5.2. Esto ocurre porque el incremento en ancho de banda de los filtros pasabanda de

alta frecuencia resulta en mayor solapamiento entre los filtros para esa región del espectro. Sin

los coeficientes βi para escalar este solapamiento adicional, SMSE(e
jω) aumenta en esa región.

Las Figuras 5.2 a la 5.4 están calculadas para una frecuencia Doppler máxima normalizada

de νdm = 2,8 · 10−3, un tamaño de la DCT de M = 1100 y G = 8 elegido de acuerdo a (5.3). Se

puede concluir a partir de estas figuras que la aproximación propuesta no es sensible a la elección

de los coeficientes βi, por lo que estos pueden ser fijados en βi = 1 en la práctica, donde no se

dispone de información a priori acerca de la forma particular del espectro Doppler del canal.

5.3. Estimador de canal recursivo robusto frente al Doppler

A continuación se presenta el desarrollo de un estimador de canal de baja complejidad

computacional basado en la estructura recursiva introducida en la sección anterior. Como esta

estructura no depende de una forma espećıfica del espectro Doppler, el estimador presentado

resulta robusto frente al Doppler del canal.
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5.3.1. Desarrollo del estimador para canales planos en frecuencia

Mediante la definición de xi(m), 0 ≤ i ≤ G − 1, como el vector de estados de dimensión

(2 × 1) de cada filtro pasabanda, se puede expresar la estructura de banco de filtros para la

implementación de la BEM recursiva como

xi(m+ 1) = Aixi(m) + biH̄(m)

Ĥi(F )(m) = cixi(m) + diH̄(m)

Ĥ(F )(m) =
∑G−1

i=0 Ĥi(F )(m),

(5.16)

en donde se tiene que para i = 0

A0 =

[

0 s20

1 0

]

b0 =

[

1

0

]

c0 =
[

0 1− s20

]

d0 = 0,5(1− s20),

y para 1 ≤ i ≤ G− 1, definiendo cji =
√

1− s2ji,

Ai =

[

−s1i −s2ic1i
c1i −s2is1i

]

bi =

[

c2ic1i

c2is1i

]

ci =
[

0 −c2i
]

di = 1− s2i.

Considerando la ecuación (3.12) se tiene que la señal de entrada al banco de filtros no esH(m)

sino que una versión ecualizada de la misma dada por H̄(m) = r(m)/ŝ(m) = H(m)+w(m)/ŝ(m),

donde ŝ(m) puede ser un śımbolo piloto conocido o una estimación del śımbolo transmitido

basada en una estimación previa del canal. Entonces, como se asume que w(m) es AWGN, el

algoritmo óptimo para la estimación de H(m) es un conjunto de G filtros de Kalman escalares

para el banco de filtros de (5.16).

Para obtener el estimador, la ganancia del filtro de Kalman para cada filtro pasabanda de

banda angosta de (5.16). está dada por la solución de la siguiente ecuación de Ricatti

Pi = Ai

(

Pi −Pic
T
i

(

ciPic
T
i + d2iσ

2
h

)−1
ciPi

)

AT
i + biσ

2
hb

T
i , (5.17)

que permite obtener la ganancia de Kalman de estado estacionario para el filtro i como

ki = Pic
T
i

(

ciPic
T
i + d2iσ

2
h

)−1
. (5.18)
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Más importante, y diferente de las formulaciones de Kalman presentadas en [10, 56], las

matrices de (5.16) que describen el banco de filtros son invariantes en el tiempo dado que

la BEM es mantenida fija durante toda la transmisión. Entonces, la formulación de Kalman

tendrá una solución de estado estacionario evitándose la mayor parte de la complejidad de la

implementación del filtro de Kalman debido a que las ganancias estacionarias ki pueden ser

calculadas fuera de ĺınea. Más aún, en vista del Teorema 6.3 de [77, Cap.6], la estimación de

estado estacionario y la estimación óptima convergen exponencialmente. El filtro de Kalman

ĺımite resultante está dado por

e(m) = r(m)− ŝ(m)Ĥ(K)(m− 1)

xi(m) = Aixi(m− 1) + kiŝ
∗(m)e(m)

Ĥi(K)(m) = cixi(m)

Ĥ(K)(m) =
∑G−1

i=0 Ĥi(K)(m).

(5.19)

El diagrama en bloques correspondiente a la estructura de estimación propuesta se muestra

en la Figura 5.5.
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Figura 5.5: Diagrama en bloques correspondiente a la estructura de estimación de canal propuesta, para

cada coeficiente del canal.

5.3.2. Extensión para canales selectivos en frecuencia

Resta todav́ıa extender la técnica de estimación desarrollada para canales selectivos en fre-

cuencia. De acuerdo al Teorema 1 de [43], una estimación de diag(H) de (3.11) para cada bloque

OFDM puede ser obtenida utilizando Pf ≥ L subportadoras piloto que están equiespaciadas den-

tro del bloque. Se puede entonces diseñar un estimador de canales selectivos usando el estimador
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para canales planos propuesto en cada una de estas Pf subportadoras piloto. Los coeficientes

del canal para todas las subportadoras pueden luego ser obtenidos utilizando interpolación DFT

en frecuencia.

Una alternativa para este último paso, que es la que se utiliza aqúı, es la de utilizar interpo-

lación con DCT truncada como en [28] (ver también [60, 66, 67]). Esta alternativa brinda mejor

desempeño que la interpolación con DFT y un costo computacional más bajo dado que la matriz

de DCT puede truncarse a Gf filas de manera similar a (5.1), con Gf ≪ N .

5.3.3. Desempeño para canales planos en frecuencia

A continuación se presentan algunos ejemplos numéricos que permiten evaluar el desempeño

del estimador de canal propuesto, al cual se hace referencia como estimador R-DCT BEM en

las figuras que se presentan. El desempeño se evalúa en términos de MSE y de tasa de error de

bit (BER) para diferentes tipos de Doppler y porcentajes de pilotos.

Como primera evaluación de la técnica propuesta, en la Figura 5.6 se presenta el MSE que

se obtiene para el caso en que no hay ruido aditivo, el estimador R-DCT BEM está diseñado

para un ν ′dm = 0,0033 fijo, y el máximo corrimiento Doppler normalizado νdm del canal vaŕıa

desde 0,001 hasta 0,008. El objetivo en este caso es mostrar que la aproximación de la base de

DCT con el banco de filtros propuesta para el modelado de la dinámica del canal permite la

operación recursiva del estimador. La curva correspondiente a la DCT convencional se incluye

como referencia y muestra que la estructura de banco de filtros aproxima bien la base de DCT y

que las variaciones del vector de coeficientes γ de (5.1) son lo suficientemente lentas para permitir

una operación recursiva śımbolo por śımbolo en modo continuo. Este gráfico se obtuvo para un

canal con un espectro Doppler de tipo Jakes. Los parámetros para la realización del banco de

filtros propuesto son Mv = 256, de manera que s1i = − cos
(

πi
Mv

)

. El valor de G se determinó a

partir del máximo corrimiento Doppler normalizado νdm de acuerdo a (5.3), resultando G = 5.

Para que la realización sea práctica, se utiliza una versión simplificada del banco de filtros. Esto

es, βi = 1 (sin optimizar) y s2i, 0 ≤ i ≤ G− 1 igual para todos los filtros.

Comparación con técnicas alternativas

En este caso se simula el comportamiento del estimador para canales con dos modelos di-

ferentes para el espectro Doppler. Uno es el modelo clásico de Doppler de Jakes [7], el cual

es ampliamente utilizado en la literatura, y el otro es un espectro de tipo pasabanda de ban-

da angosta del tipo de los descritos en [35]. En estos casos, la variación temporal del canal se
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Figura 5.6: Desempeño en términos de MSE del estimador de canal para diferentes valores de corrimiento

Doppler normalizado νdm cuando el estimador está diseñado para ν′dm = 0,0033 (f ′

dm = 160Hz).

generó por medio del filtrado de ruido blanco Gaussiano complejo con los espectros Doppler

propuestos para asegurar que el desvanecimiento sea realista.

Se considera para estas simulaciones los siguientes parámetros de sistema. El sistema opera

a una frecuencia de portadora de fC = 2GHz con una tasa de śımbolos de 1/TS = 48,6 · 103

simb/seg. El ancho de banda de Doppler considerado es de BD = 160Hz el cual resulta en un

Doppler máximo normalizado de νdm = 0,0033. El largo de trama es de M = 256 śımbolos y se

fija Mv = M . La dimensión de la expansión en bases resulta G = 5 y la cantidad de pilotos se

varia desde un 1% (tres pilotos por trama) hasta 2% (cinco pilotos por trama). En todos los

casos se asume que el máximo corrimiento Doppler νdm es conocido. El coeficiente sin θ2 definido

en (5.9), se fija en 0,99 para todos los filtros, valor que resulta en una selectividad suficiente de

los filtros pasabanda.

Las figuras siguientes comparan el desempeño del estimador R-DCT BEM con otros métodos

de estimación de canal disponibles en la literatura que tienen una carga computacional compara-

ble a la de la alternativa propuesta. Espećıficamente se compara con los estimadores propuestos

en [10] y [15] a los cuales se los llama en adelante ARMA-2 y DPSS BEM respectivamente.

El estimador propuesto en [10] es un ejemplo t́ıpico de estimadores recursivos ARMA basados

en aproximación del modelo de Doppler de Jakes para lograr una carga computacional baja,
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presentados en la sección 4.1.3 del caṕıtulo 4. El estimador de BEM de [15], por otro lado, sirve

de ejemplo de un estimador BEM convencional como los presentados en la sección 4.2.1 del

caṕıtulo 4 basado en una familia de funciones base sofisticadas que describen adecuadamente la

dinámica temporal del canal. Una primera comparación se centra en un canal con un espectro

Doppler tipo Jakes.

La Figura 5.7 muestra los resultados de desempeño en términos de MSE para este modelo de

Doppler. El desempeño del estimador DPSS no se incluye en las curvas de 1% de entrenamiento

porque este estimador requiere un mı́nimo de 2% de śımbolos de entrenamiento. Esto se debe

a que, como es orientado a operación por bloques, el número de pilotos debe ser al menos

igual a G para una estimación de cuadrados mı́nimos (LS) del vector de coeficientes de la

representación. Este no es el caso para los estimadores recursivos ARMA-2 y R-DCT BEM. Como

puede observarse, para un canal con Doppler tipo Jakes el desempeño de los tres estimadores

es muy cercano, siendo el del estimador ARMA-2 levemente inferior en la region de relación

señal a ruido alta por el piso de error t́ıpico de este tipo de estimadores debido a desajustes

entre el modelo teórico del Doppler y las realizaciones particulares del canal. Vale la pena notar

también que el comportamiento del estimador R-DCT BEM propuesto es el mismo para los dos

porcentajes de pilotos ensayados y que su desempeño en la región de alta SNR es muy cercano

al del estimador DPSS, cuyas funciones base son más sofisticadas que las de la DCT utilizada

en el esquema propuesto. Este comportamiento es esperable a partir de la caracteŕıstica de

compactación mostrada en la Figura 5.1 para estas dos expansiones en funciones base.

Las Figuras 5.8 y 5.9 muestran los resultados de MSE y BER, esta vez para un canal con

un Doppler pasabanda angosto centrado en ν ′dm = 0,0025 (120Hz), diferente del Doppler de

diseño νdm = 0,0033 utilizado en los estimadores. Esta diferencia entre νdm y ν ′dm ilustra el

comportamiento robusto del estimador propuesto ante desajustes en el espectro Doppler, de

la misma manera que se observa en la Figura 5.6. Los resultados de estas figuras muestran

la principal diferencia entre la estrategia de modelado del estimador propuesto y el estimador

DPSS BEM, comparadas con la estrategia de modelado del estimador ARMA-2. Este último

está diseñado para ajustar un espectro Doppler tipo Jakes, por lo que es esperable que su

desempeño se degrade cuando el Doppler difiere de ese modelo como en este caso. En cuanto al

estimador DPSS BEM, la base asociada al mismo es óptima para la representación de espectros

de tipo pasabajo ideal. El espectro Doppler utilizado en esta simulación difiere bastante de ese

caso y esto determina que el estimador DPSS BEM no pueda describirlo de manera adecuada

mientras que el esquema propuesto, basado en una base mas general, lo describe de manera

adecuada.
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Figura 5.7: Desempeño en términos de MSE de los estimadores R-DCT BEM, ARMA-2 y DPSS BEM

para un canal con un máximo corrimiento Doppler normalizado de νdm = 0,0033 y un espectro Doppler

tipo Jakes.
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Figura 5.8: Desempeño en términos de MSE cuando los estimadores R-DCT BEM, ARMA-2 y DPSS

BEM están ajustados para un corrimiento Doppler máximo de ν′dm = 0,0033 y el Doppler del canal tiene

un espectro pasabanda centrado en νdm = 0,0025.



Estimador de canal recursivo robusto frente al Doppler 79

0 5 10 15 20 25

10
−4

10
−3

10
−2

10
−1

10
0

SNR (dB)

B
E

R

R−DCT BEM 1%

ARMA−2 1%

Canal Verdadero

R−DCT BEM 2%

ARMA−2 2%

DPSS BEM 2%

Figura 5.9: Desempeño en términos de BER cuando los estimadores R-DCT BEM, ARMA-2 y DPSS

BEM están ajustados para un corrimiento Doppler máximo de ν′dm = 0,0033 y el Doppler del canal tiene

un espectro pasabanda centrado en νdm = 0,0025.

Resultados para canales experimentales

En este caso se evalúa y compara el comportamiento del estimador R-DCT BEM, junto

con los estimadores ARMA-2 y DPSS BEM para canales reales obtenidos de mediciones en

un ambiente suburbano. Se utilizan en este caso 8 bloques de información de canal medidos.

Estos bloques de datos de canal se obtuvieron en un ambiente suburbano en Helsinki, Finlandia.

Corresponden a un canal plano en frecuencia, para una frecuencia de la portadora de 5GHz

y un corrimiento Doppler máximo de 147Hz. La Figura 5.10 muestra los perfiles de Doppler

correspondientes a estos bloques de datos y las Figuras 5.11 a la 5.15 muestran el desempeño

de los tres estimadores comparados para algunos de estos bloques de datos experimentales, para

una cantidad de śımbolos piloto del 2%. Como puede observarse, el desempeño del estimador

propuesto es similar en todos los casos más allá de las diferencias en el espectro Doppler de

los diferentes bloques de datos, lo que valida la caracteŕıstica de robustez frente a la forma del

espectro Doppler del canal del diseño propuesto. Finalmente la Figura 5.16 resume los resultados

de error de estimación para el estimador R-DCT BEM propuesto para los diferentes tipos de

perfiles de Doppler ensayados, mostrando como referencia el desempeño para los modelos de

Doppler ensayados en la subsección anterior. Como puede observarse, para todos los bloques

de datos experimentales el desempeño del estimador R-DCT BEM se encuentra entre estos dos

modelos de Doppler de referencia.
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Figura 5.10: Perfiles de Doppler de un canal plano en frecuencia suburbano, medido en una frecuencia

de portadora de 5GHz y un corrimiento Doppler máximo de 147Hz.
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Figura 5.11: Resultados de comparación de desempeño en términos de MSE y BER del estimador de

canal R-DCT BEM para el perfil de Doppler correspondiente al bloque de datos 1 del canal experimental

plano en frecuencia.
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Figura 5.12: Resultados de comparación de desempeño en términos de MSE y BER del estimador de

canal R-DCT BEM para el perfil de Doppler correspondiente al bloque de datos 3 del canal experimental

plano en frecuencia.



82 Caṕıtulo 5. Estimación y predicción de canal mediante una aproximación recursiva de la DCT

Bloque 4

0 5 10 15 20 25 30 35 40
10

-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

SNR (dB)

M
S

E

2 % Símbolos piloto

ARMA-2

R-DCT BEM

DPSS BEM

0 5 10 15 20

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

SNR (dB)

B
E

R

2 % Símbolos piloto

Canal verdadero

R-DCT BEM

DPSS BEM

ARMA-2

Figura 5.13: Resultados de comparación de desempeño en términos de MSE y BER del estimador de

canal R-DCT BEM para el perfil de Doppler correspondiente al bloque de datos 4 del canal experimental

plano en frecuencia.
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Figura 5.14: Resultados de comparación de desempeño en términos de MSE y BER del estimador de

canal R-DCT BEM para el perfil de Doppler correspondiente al bloque de datos 5 del canal experimental

plano en frecuencia.
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Figura 5.15: Resultados de comparación de desempeño en términos de MSE y BER del estimador de

canal R-DCT BEM para el perfil de Doppler correspondiente al bloque de datos 8 del canal experimental

plano en frecuencia.
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Figura 5.16: Desempeño en términos de MSE del estimador de canal R-DCT BEM para diferentes

perfiles de espectro Doppler de un canal plano en frecuencia y un 2% de śımbolos piloto.
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5.3.4. Desempeño para canales selectivos en frecuencia

En esta sección se considera el comportamiento de la extensión para canales selectivos en

frecuencia del estimador R-DCT BEM de la sección 5.3.1. Los parámetros de operación en este

caso corresponden a un sistema que opera en una frecuencia de portadora de fC = 2,4GHz. Se

consideran una antena de transmisión y dos antenas de recepción independientes, para disminuir

la cantidad de desvanecimientos profundos. El sistema OFDM tiene un ancho de banda de

10MHz y una separación interportadora de 15KHz. El largo del prefijo ćıclico es de 47 muestras,

lo que equivale al 6.65% de la duración de bloque. Las tramas de datos tienen una duración

de 10ms y estan formadas por 10 subtramas cada una de las cuales está dividida a su vez

en dos ranuras de tiempo de 7 bloques OFDM cada una. Esto implica que cada trama de

datos contiene M = 140 bloques OFDM. Se utilizan además dos esquemas de pilotos diferentes

basados en uno de los esquemas propuestos para el estándar de 3GPP [1]. Las Figuras 5.17 y

5.18 muestran los dos patrones de pilotos utilizados, mostrados para una extensión temporal de

una subtrama (1ms). La Figura 5.17 muestra el esquema considerado en [1] y la Figura 5.18

presenta un esquema alternativo que permite evaluar el desempeño del estimador propuesto

con una cantidad significativamente menor de śımbolos piloto. Para el esquema de pilotos de la

Figura 5.17 la cantidad de pilotos equivale a un 4.76% de los śımbolos transmitidos, mientras

que el de la Figura 5.18 resulta en un 1.19% de pilotos.

Frecuencia (subportadoras)

1
 m

s

Símbolo Piloto Símbolo de dato

Figura 5.17: Distribución de pilotos utilizada para el caso de un canal selectivo en frecuencia corres-

pondiente a un 4.76% de śımbolos piloto, ilustrado para una subtrama del sistema OFDM.
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Figura 5.18: Distribución de pilotos utilizada para el caso de un canal selectivo en frecuencia corres-

pondiente a un 1.19% de śımbolos piloto, ilustrado para una subtrama del sistema OFDM.

Para obtener resultados realistas en un ambiente selectivo en frecuencia, el canal utilizado

en estas simulaciones es una canal estándar que sigue las especificaciones ITU-B1Fixed [78]

evaluado para velocidades de desplazamiento de 3, 25 y 50km/h. En todos los casos la variación

temporal de los coeficientes del canal sigue el modelo de Doppler de Jakes. Las Figuras 5.19 a la

5.21 muestran la respuesta en frecuencia de los canales utilizados y marcan en cada una sobre

el eje temporal de manera aproximada cual es la duración de una trama de datos, de manera de

poner en evidencia el incremento de la selectividad en tiempo con la velocidad de desplazamiento

del receptor. Los parámetros para la realización del banco de filtros están basados en 1 trama del

sistema de manera que s1i = − cos
(

πi
Mv

)

, Mv = M . Para todos los casos la cantidad de funciones

base utilizadas en la estimación temporal es G = 5 determinado a partir del máximo corrimiento

Doppler normalizado νdm de acuerdo a (5.3), y la cantidad de funciones base utilizadas en la

interpolación en frecuencia es Gf = 47. Se utiliza la implementación práctica simplificada del

banco de filtros con βi = 1 y s2i, 0 ≤ i ≤ G− 1 igual para todos los filtros.

La Figura 5.22 muestra el desempeño de este sistema en términos de MSE. Como puede

observarse el estimador propuesto no presenta piso de error para ninguna de las velocidades de

móvil consideradas. También puede observarse nuevamente que las curvas correspondientes al

estimador R-DCT BEM son muy cercanas para los dos esquemas de pilotos ensayados, indicando

que la cantidad de pilotos requerida por este estimador es mı́nima. Finalmente, la Figura 5.23

muestra el desempeño del estimador propuesto en términos de BER en donde puede apreciarse

que para ningún caso se observa un piso de error en las curvas.
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Figura 5.19: Respuesta, en tiempo y frecuencia, del canal utilizado para evaluar el desempeño del

estimador R-DCT BEM con una velocidad de desplazamiento del receptor de 3km/h.
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Figura 5.20: Respuesta, en tiempo y frecuencia, del canal utilizado para evaluar el desempeño del

estimador R-DCT BEM con una velocidad de desplazamiento del receptor de 25km/h.
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Figura 5.21: Respuesta, en tiempo y frecuencia, del canal utilizado para evaluar el desempeño del

estimador R-DCT BEM con una velocidad de desplazamiento del receptor de 50km/h.
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Figura 5.23: Desempeño en términos de BER para el estimador R-DCT BEM sobre un canal selectivo en

frecuencia. Se muestran resultados para diferentes porcentajes de śımbolos piloto y distintas velocidades

de desplazamiento del receptor.

5.4. Predictor de canal de baja complejidad robusto frente al

Doppler

La estructura presentada en la sección 5.3, dada por (5.19), es útil para obtener un predictor

de rango amplio (LRP) basado en un modelo ARMA [17, 62]. Con ese propósito, y considerando

que el vector de estimación de canal está altamente sobremuestreado, las muestras del canal

Ĥ(K)(m) decimadas en un factor T son ingresadas a una versión apropiadamente escalada del

banco de filtros de (5.16). Dado que las frecuencias relativas de la entrada decimada son T veces

mas altas, es necesario un escalamiento en frecuencia del banco de filtros para compensar la

decimación.

El factor T se elije de manera que las estimaciones decimadas del canal resulten ligeramente

sobremuestreadas. El horizonte de predicción resultante es T ×L, donde L es el factor de extra-

polación en tiempo del predictor de filtro de Kalman. Como resultado, el predictor de filtro de

Kalman ĺımite está dado por
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ep(m+ ℓ) = Ĥ(K)(m+ ℓ− T )− Ĥp(m+ ℓ− T )

xp
iℓ(m+ ℓ) = (Ap

i )
Lxp

iℓ(m+ ℓ− TL) + kp
i e

p(m+ ℓ)

Ĥp
i (m+ ℓ) = cpix

p
iℓ(m+ ℓ)

Ĥp(m+ ℓ+ T (L − 1)) =
∑G−1

i=0 βiĤ
p
i (m+ ℓ),

(5.20)

donde ℓ = 0, . . . , (T ×L)− 1 son las muestras del vector de estados utilizadas en cada iteración,

xp
iℓ es el vector de estados del predictor (análogo a xi en (5.19)), Ap

i y cpi son la matriz de

transición y vector de salida de los filtros pasabanda escalados en frecuencia en T , y dados para

i = 0 por

Ap
0 =

[

0 sp20

1 0

]

c0 =
[

0 1− sp20

]

,

y para 1 ≤ i ≤ G− 1 por

Ap
i =

[

−sp1i −sp2ic
p
1i

cp1i −s2is1i

]

cpi =
[

0 −cp2i
]

,

donde sp1i = − cos
(

πiT
M

)

es el parámetro de la estructura lattice que define la frecuencia central

escalada del filtro de banda angosta, sp2i (0 < sp2i < 1) determina la selectividad de los filtros

pasabanda, y cpji =
√

1− spji
2
. Finalmente, las ganancias kp

i pueden ser obtenidas (fuera de

ĺınea) resolviendo

Pi = Ap
i

(

Pi −Pic
pT
i

(

cpiPic
pT
i + dp2i σ2

h

)−1
cpiPi

)

ApT
i + bp

i σ
2
hb

pT
i , (5.21)

que permite obtener la ganancia de Kalman de estado estacionario para el filtro i dada por

kp
i = Pic

pT
i

(

cpiPic
pT
i + dp2i σ2

h

)−1
. (5.22)

Un diagrama en bloques de la estructura de predictor propuesta se muestra en la Figura

5.24.

En predictores de largo alcance convencionales [62] se asume un modelo espećıfico para

el espectro Doppler (aproximación AR de Jakes en general), lo cual no se cumple en canales

prácticos. Esto se traduce en un piso de error de modelado que reduce el rango de predicción. Este

no es el caso para la estructura propuesta debido a la formulación de BEM. El predictor propuesto

también puede ser interpretado como una variación de baja complejidad de un predictor de suma
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Figura 5.24: Diagrama en bloques correspondiente a la estructura de predicción de canal propuesta,

para cada coeficiente del canal.

de sinusoides (SOS) [20] debido a que está basado en la predicción de componentes sinusoidales

aproximadas superpuestas. Diferente de los predictores SOS, la BEM propuesta no requiere la

estimación de las frecuencias asociadas a las sinusoides individuales. Por lo tanto, la complejidad

del predictor de DCT BEM aproximada resulta significativamente menor comparada con la de

los predictores SOS.

Resta todav́ıa extender el predictor propuesto para su aplicación en canales selectivos en

frecuencia. Análogamente al caso del estimador de canal, una estimación de diag(H) de (3.11)

para cada śımbolo OFDM puede ser obtenida utilizando Pf ≥ L subportadoras piloto que están

equiespaciadas dentro del śımbolo. Se puede entonces diseñar un predictor de canales selectivos

usando el predictor para canales planos propuesto en cada una de estas Pf subportadoras piloto.

Los coeficientes del canal para todas las subportadoras pueden luego ser obtenidos utilizando

interpolación DFT en frecuencia.

Una alternativa para este último paso, que es la que se utiliza aqúı, es la de utilizar interpo-

lación con DCT truncada como en [28] (ver también [60, 66, 67]). Esta alternativa brinda mejor

desempeño que la interpolación con DFT y un costo computacional más bajo dado que la matriz

de DCT puede truncarse a Gf filas de manera similar a (5.1).

5.4.1. Desempeño del predictor de canal

En esta sección se presentan algunos ejemplos numéricos que ilustran el desempeño del

predictor propuesto (en adelante R-BEM LRP). Los resultados de simulación se presentan utili-
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zando el esquema de estimación-predicción mostrado en la Figura 5.25. Los parámetros para la

realización del banco de filtros corresponden a los utilizados para el caso del estimador R-DCT

BEM sobre canales selectivos en frecuencia, fijando además para el predictor L = 2 y el factor de

escalamiento T variable para obtener los diferentes horizontes de predicción considerados. Una

medida apropiada para evaluar el desempeño del predictor de canal es el error medio cuadrático

normalizado (NMSE) de predicción definido por

NMSE =
E
{

|H(m)−Ĥp(m)|2
}

E{|H(m)|2} . (5.23)
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Figura 5.25: Diagrama en bloques del conjunto estimador - predictor de canal para cada coeficiente del

canal.

En primer lugar se evalúa el desempeño del predictor sobre uno de los bloques de canal

experimental plano en frecuencia y se lo compara con la predicción sobre un canal con Doppler

de tipo de Jakes. Para normalizar el rango de predicción con respecto de la velocidad de despla-

zamiento del móvil, se utiliza la unidad espacial de longitud de onda λ, donde una predicción

de τ segundos adelante corresponde a λ = fdmτ longitudes de onda, siendo fdm la máxima

frecuencia de corrimiento Doppler [20]. El resultado de este experimento se muestra en la Figura

5.26 para predicción en el caso de un canal plano con los parámetros de sistema dados en la

subsección 5.3.3 y para un horizonte de predicción de 1 λ. Como se observa, en relación a los

canales medidos, el desempeño para el canal con Doppler Jakes sirve como cota de peor caso, de

manera similar al comportamiento observado en la Figura 5.16 que muestra el desempeño del

estimador para un Doppler Jakes, un Doppler pasabanda y los bloques de datos experimentales.

En cuanto al desempeño del predictor en un sistema OFDM con un canal selectivo en fre-

cuencia, las Figuras 5.27, 5.28 y 5.29, muestran el desempeño obtenido por el predictor R-BEM

LRP para diferentes horizontes de predicción tomando en cuenta los parámetros de sistema in-
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Figura 5.26: Comparación de desempeño en términos de NMSE del predictor de canal R-BEM LRP para

un canal plano en frecuencia con espectro Doppler tipo Jakes y uno de los bloques de datos experimentales

de canal. Los resultados se muestran para un horizonte de predicción de 1 λ.

troducidos en la subsección 5.3.4. En estas figuras se toma como punto de comparación el error

que se obtiene cuando en lugar de la utilización de un predictor de canal se utiliza el valor pro-

medio del canal como predicción del mismo. El objetivo fundamental de estas figuras es: por un

lado enfatizar la necesidad de predicción para este tipo de canales variantes en el tiempo, y por

otro lado ilustrar el efecto del parámetro λ introducido. A medida que el horizonte de predicción

se alarga, para una misma relación señal a ruido, el error de predicción se incrementa. Cabe

destacar que aún para las velocidades de móvil más altas, el error de predicción se encuentra

siempre por debajo del 3% incluso para la predicción de 3 subtramas del sistema.

Se presenta a continuación una última serie de ensayos, en la que el desempeño del predictor

R-BEM LRP se compara con otras alternativas disponibles en la literatura de predictores de

canal de complejidad reducida. Espećıficamente se lo compara con un predictor MMSE LRP

[17] del tipo de los introducidos en la sección 4.1.2 y con un predictor SOS de descomposición

espectral basada en el algoritmo ESPRIT [13], del tipo de los introducidos en la sección 4.2.2.

En [21] se mostró que un predictor MMSE de complejidad reducida basado en el algoritmo

RLS puede alcanzar prácticamente el mismo desempeño que el predictor de canal MMSE de

[17]. Por lo tanto, la comparación con el MMSE LRP convencional de [17] sirve como cota de
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Figura 5.27: Desempeño del predictor de canal R-BEM LRP en términos de NMSE para una velocidad

de móvil de 3km/h y diferentes horizontes de predicción con un rango de predicción máximo de 3ms.
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Figura 5.28: Desempeño del predictor de canal R-BEM LRP en términos de NMSE para una velocidad

de móvil de 25km/h y diferentes horizontes de predicción con un rango de predicción máximo de 3ms.
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Figura 5.29: Desempeño del predictor de canal R-BEM LRP en términos de NMSE para una velocidad

de móvil de 50km/h y diferentes horizontes de predicción con un rango de predicción máximo de 3ms.

mejor desempeño para el predictor de baja complejidad propuesto en [21]. También comparamos

el predictor propuesto con el predictor SOS basado en ESPRIT de [13]. En [19], los autores

presentan una versión de complejidad reducida de [13] de manera que la comparación con [13]

puede también ser utilizada como una cota de mejor desempeño de la versión de complejidad

reducida presentada en [19]. Un umbral de -20 dB de NMSE como se propuso en [22] se utiliza

para determinar el ĺımite del horizonte de predicción.

Para estas comparaciones se utilizan los siguientes parámetros de simulación. Se considera un

sistema OFDM operando en una frecuencia de portadora de fC = 2GHz con 10.24 MHz de ancho

de banda y una separación interportadora de 20KHz. El número de subportadoras del sistema

es N = 512 y el largo del prefijo ćıclico es de 27 muestras. El largo de trama se fija en M = 22

bloques OFDM, equivalente a 2ms. El sistema usa un porcentaje de pilotos correspondientes al

5%, distribuidas uniformemente en tiempo y frecuencia, utilizando ⌊2,8L⌋ pilotos en frecuencia.

Los parámetros para la realización del banco de filtros propuesto están basados en 12 tramas

de manera que s1i = − cos
(

πi
Mv

)

, Mv = 12M . El valor de G se determinó a partir del máximo

corrimiento Doppler normalizado νdm de acuerdo a (5.3) (G = 6 para una velocidad de móvil

de 30 km/h). Para obtener una realización más práctica, se utiliza una versión simplificada del

banco de filtros. Esto es, βi = 1 (sin optimizar) y s2i, 0 ≤ i ≤ G− 1 igual para todos los filtros.
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Para que los resultados sean realistas, se considera un canal de radio siguiendo las especifica-

ciones del modelo estándar ITU-Vehicular A [78], correspondientes a un ambiente de tipo celular

urbano. Éste resulta en un canal selectivo en frecuencia de 27 coeficientes para los parámetros de

sistema especificados. Cada coeficiente del canal vaŕıa en tiempo de acuerdo al modelo de Dop-

pler de Jakes. Todos los resultados de simulación se obtienen promediando sobre 11000 bloques

OFDM equivalentes a 55 tramas de datos.

La Figura 5.30 muestra el NMSE como función del rango de predicción utilizado para el

predictor propuesto, el predictor MMSE LRP de [17] con una memoria de 10 muestras y el

predictor SOS basado en ESPRIT de [13]. El umbral de -20dB también se incluye como referencia.

Puede observarse que el horizonte de predicción obtenido con el predictor R-BEM LRP es mejor

que el que corresponde al predictor AR (MMSE) y similar al del predictor SOS (ESPRIT).

R-BEM LRP alcanza un horizonte de predicción de 0,33λ para el umbral de -20 dB mientras

que el predictor MMSE y el predictor SOS alcanzan 0,25 y 0,32λ respectivamente, siendo el

desempeño del predictor R-BEM mejor que el del predictor MMSE a partir de 0,15λ.

Vale la pena enfatizar también que el predictor R-BEM supera al predictor MMSE tanto

en términos de complejidad computacional como de horizonte de predicción mientras que tiene

un horizonte de predicción comparable al estimador ESPRIT a un costo computacional mucho

menor. Para los parámetros de simulación utilizados y con la Tabla 5.2 (que se discutirá más

adelante) que muestra la carga computacional de los tres algoritmos comparados, tenemos que el

R-BEM LRP resulta en el orden de un 30% de ahorro computacional comparado con [21], y un

62% de ahorro computacional cuando se lo compara con [19] (aún sin considerar la inicialización

requerida en [19]).

La Figura 5.31 muestra el desempeño del predictor cuando el espectro Doppler del canal no

sigue el modelo de Jakes. El resultado para el modelo de Jakes también se presenta en este gráfico

para comparación, junto con un modelo de Doppler pasabajos ideal limitado a νdm. Espectros

Doppler de forma pasabanda también fueron estudiados. El espectro Doppler pasabanda ancho

está centrado en νdm con un ancho de banda de νdm mientras que que el Doppler pasabanda

angosto, también centrado en νdm tiene un ancho de banda de 0,3νdm. Puede apreciarse que los

resultados son muy similares para todos los espectros de Doppler probados, lo cual muestra que

la técnica propuesta es robusta a espectros Doppler que no siguen el modelo de Jakes como se

esperaba por la estrategia de aproximación de DCT. Para este estudio la entrada del predictor

fueron muestras de estimación ideal del canal.

Este último estudio con espectros Doppler no-Jakes también fue realizado para los predic-

tores MMSE LRP y ESPRIT, y los resultados se muestran el la Figura 5.32 junto con los

correspondientes resultados del predictor R-BEM LRP. Como es esperable, tanto el predictor
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Figura 5.30: Desempeño en términos de NMSE para el R-BEM LRP propuesto. Se utiliza como entrada

al predictor una estimación ideal del canal y estimaciones obtenidas para una relación señal a ruido de

30dB utilizando (5.16). La predicción de una trama (22 bloques) es equivalente a λ = 0,037 y λ = 0,222

para velocidades del móvil de 10km/h y 60km/h respectivamente.

MMSE LRP como el predictor ESPRIT alcanzan aproximadamente los mismos horizontes de

predicción con los diferentes espectros Doppler estudiados. Estos dos predictores expĺıcitamente

estiman la función de autocorrelación temporal del canal, y por la tanto son robustos a la forma

del espectro Doppler a expensas de una mayor carga computacional. Por otro lado, el modelado

DCT del predictor R-BEM LRP, hace que la estimación de esta función de autocorrelación no

sea necesaria, evitándose la complejidad computacional involucrada.

Finalmente, la Figura 5.33 muestra el desempeño del predictor R-BEM en función de la rela-

ción señal a ruido del canal (SNR) para un horizonte de predicción fijo de una trama (2ms) para

diferentes velocidades del móvil. Las curvas muestran que el predictor propuesto puede predecir

de manera confiable el canal una trama adelante desde velocidades peatonales a vehiculares para

SNR de moderada a alta.
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Figura 5.31: Desempeño en términos de NMSE vs. λ para el predictor R-BEM LRP sobre canales con

diferente forma de espectro Doppler. Todas las curvas alcanzan el mismo rango de predicción mostrando

que el algoritmo de predicción es robusto a espectros Doppler que no siguen el modelo de Jakes.

5.5. Análisis de complejidad computacional

Se considera a continuación la complejidad computacional del esquema de estima-

ción/predicción de canal propuesto asumiendo la operación sobre un canal con desvanecimiento

selectivo en frecuencia.

Dado que las ganancias ĺımite de Kalman para las ecuaciones (5.19) y (5.20) pueden ser

calculadas fuera de ĺınea, no son consideradas en este análisis. La ecuación (5.19) requiere 2+15G

operaciones complejas para obtener cada estimación de canal, mientras que la ecuación (5.20)

requiere T × L × (1 + 25G) operaciones complejas para obtener T × L predicciones de canal a

tiempo de śımbolo. La complejidad para el caso selectivo en frecuencia será Pf veces esta carga

computacional, para la predicción sobre las Pf subportadoras piloto (para la estimación de un

máximo de Pf coeficientes de canal), más la carga computacional involucrada en la operación de

interpolación en frecuencia para obtener la predicción de canal sobre todas las subportadoras.

Como no es necesario estimar parámetros de modelo, la complejidad que corresponde a cada

iteración del filtro de Kalman ĺımite resulta en una complejidad de O(G) veces la complejidad

del algoritmo de gradiente estocástico para cada uno de los Pf bancos de filtros utilizados. Más
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Figura 5.32: Desempeño en términos de NMSE vs. λ para los predictores R-BEM LRP, MMSE LRP y

ESPRIT bajo diferentes formas del espectro Doppler del canal. A diferencia del predictor R-BEM LRP,

los predictores MMSE LRP y ESPRIT expĺıcitamente estiman la función de autocorrelación temporal

del canal, resultando en una complejidad computacional más alta cuando se los compara con el predictor

R-BEM LRP.

aún, como Gf (≤ Pf ) es usualmente mucho menor que N , la complejidad total es pequeña.

La tarea de interpolación en frecuencia tiene una complejidad computacional en el orden de

O(Gf log2N) para una DCT truncada de dimensión Gf acotada por Pf .

La Tabla 5.1 resume el análisis de complejidad para el predictor de canal R-BEM LRP

propuesto. Con el propósito de comparación con otros algoritmos disponibles en la literatura,

la tabla incluye también un predictor de canal de baja complejidad MMSE LRP basado en el

algoritmo RLS [21] y un predictor de canal SOS de complejidad reducida basado en ESPRIT

de [19]. Para el predictor de [21], M es la cantidad de memoria utilizada por el predictor. Para

el predictor SOS de [19], Pt tiene un papel similar al del parámetro G del diseño presentado

en la sección 5.4 y determina la resolución de frecuencias Doppler del estimador/predictor.

Pt junto con Pf determinan la grilla tiempo-frecuencia sobre la cual el algoritmo calcula la

estimación de coeficientes del canal R̂ (acotado por Pf ). R y R̄ se refieren al número máximo

y promedio de rayos por coeficiente del canal respectivamente y están acotados por el valor de

Pt. Para los mismos parámetros de sistema, el predictor de [19] es considerablemente mas caro

computacionalmente que los otros dos dado que R y R̄ son comparables en magnitud a G y M
y el paso de inicialización requiere de varias tramas de datos.
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Figura 5.33: Desempeño en términos de NMSE vs SNR para R-BEM LRP con diferentes velocidades de

móvil y un horizonte de predicción fijo de una trama. Velocidades de móvil de 3, 10, 30, 50 and 60km/h

corresponden a fracciones de λ de 0.011, 0.037, 0.111, 0.185 y 0.222 respectivamente.

Cuadro 5.1: Comparación de la carga computacional

Inicialización Iteración Pred. Actualiz. coef.

R-BEM

estim./pred. - O(PfG+Gf log2N) -

propuesto

RLS-MMSE

pred. O(PfM2) O(PfM+N log2N) O(PfM2)

baja compl. [21]

ESPRIT

pred. [19] O(P 3
f + R̂P 3

t ) O(NR̂+ R̄) O(P 2
f + PtR)

comp. red.
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Cuadro 5.2: Ejemplo de costo computacional para las Figuras 5.30 a 5.33.

Iteración Pred. Actualiz. coef.

R-BEM

estim./pred. 18, 756 -

propuesto

RLS-MMSE

pred. 3, 824 22, 953

baja compl. [21]

ESPRIT

pred. [19] 19, 456 ≈ 30, 000

comp. red.

Se utilizó una memoria de 10 muestras para el predictor RLS-MMSE. Para el predictor ESPRIT,

se asume la identificación de 6 coeficientes de canal distintos de cero, con un promedio de 8 rayos

cada uno y un máximo de 16 rayos por coeficiente.

Para los parámetros de simulación de las Figuras 5.30 a 5.33, la Tabla 5.2 muestra el costo

computacional asociado a las estructuras de estimación/predicción comparadas. El número de

operaciones complejas para el predictor [21] se obtuvo utilizando una memoria de 10 muestras.

Para el predictor ESPRIT, se utilizo el costo computacional aproximado provisto en [19] para

la evaluación del costo de actualización de los coeficientes. Se asume la identificación de 6

coeficientes de canal distintos de cero con un promedio de 8 rayos cada uno y un máximo

de 16 rayos por coeficiente. Se tiene que, aunque el R-BEM LRP resulta en solo un 30% de

ahorro computacional respecto del predictor MMSE para estos parámetros, la complejidad del

predictor propuesto crece linealmente con G, mientras que la complejidad de [21], dominada

por la operación de actualización de coeficientes, crece cuadráticamente con la memoria del

predictor M. Comparado con el predictor de [19], el esquema propuesto resulta en un ahorro

computacional de aproximadamente un 62%, sin considerar el paso de inicialización requerido

en [19].
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5.6. Comentarios finales

Basado en las alternativas disponibles para la estimación/predicción de baja complejidad

computacional del canal de radio en aplicaciones de OFDM móviles del caṕıtulo 4, en este

caṕıtulo se presentó el diseño de nuevas soluciones de baja complejidad para este problema sin

la necesidad de resignar los requerimientos de desempeño de la aplicación y al mismo tiempo

resultando robustas frente a la forma del espectro Doppler del canal. Los principales resultados

de este caṕıtulo pueden resumirse de la siguiente manera:

1. Se propuso una formulación recursiva de la metodoloǵıa de modelado del canal variante

en el tiempo por expansión en funciones base (BEM) basada en la aproximación de las

caracteŕısticas espectrales de la transformada discreta coseno (DCT).

2. Se mostró que esta formulación BEM recursiva evita la estimación y actualización de las

componentes frecuenciales del Doppler del canal variante en el tiempo.

3. La formulación propuesta resulta en una estructura invariante en el tiempo que lleva a

formulaciones de Kalman de baja complejidad del problema de estimación.

4. Los resultados de simulación para el estimador propuesto muestran que el desempeño que

se obtiene es robusto frente a la forma del espectro Doppler mientras que la complejidad

es baja y el requerimiento de śımbolos piloto resulta considerablemente menor al de los

estimadores BEM convencionales.

5. Se desarrolló un predictor de largo alcance a partir de la estructura de estimación pro-

puesta. Este predictor hace uso de las buenas caracteŕısticas de ajuste de los estimadores

basados en BEMs y los buenas propiedades de predicción de las implementaciones recur-

sivas. Además, involucra una baja complejidad computacional dado que la estructura de

estimación/predicción es invariante en el tiempo.

6. Los resultados de simulación presentados para el predictor muestran que el predictor de

canal propuesto es una buena alternativa para predicción de canal de baja complejidad en

relaciones señal a ruido de moderadas a altas. Alcanza un horizonte de predicción confiable

comparable al de los predictores SOS basados en estimación espectral con solo una pequeña

fracción del costo computacional requerido por estos últimos.





Caṕıtulo 6

Asignación de recursos en sistemas

multiusuario OFDMA

En este caṕıtulo se introduce un marco de aplicación de las técnicas de predicción del canal

de radio móvil presentadas en el caṕıtulo anterior. La motivación para el desarrollo de esas

técnicas está dada por la gran expansión de los sistemas OFDM multiusuario en los últimos

años [1, 2]. En estos esquemas, un conjunto de usuarios se comunican con una estación base que

está encargada de distribuir los recursos de ancho de banda y de tiempo. El diseño de algoritmos

de asignación de recursos que permitan un uso eficiente de los mismos es de particular interés

en estas aplicaciones. Este problema es explorado en esta tesis en el contexto de acceso múltiple

por división ortogonal en frecuencia (OFDMA).

Este caṕıtulo está organizado de la siguiente manera. Los aspectos básicos de OFDMA como

técnica de acceso múltiple son discutidos en la sección 6.1, donde comentan las caracteŕısticas

salientes de OFDMA que determinaron su elección como técnica para acceso múltiple en la

mayoŕıa de los estándares actuales. La formulación del problema de asignación de recursos junto

con el modelo del sistema multiusuario se introduce en la sección 6.2. Luego se introducen

en la sección 6.3 los conceptos básicos de adaptación de enlace referidos a un ambiente cuasi

estático sin codificación. Estos conceptos permiten la determinación de las tasas de transferencia

alcanzables por los usuarios, que son el parámetro de entrada a los esquemas de distribución de

recursos. En la sección 6.4 se presentan las dos principales filosof́ıas de diseño, para algoritmos

de asignación de recursos, que buscan maximizar la tasa de transferencia total del sistema o

privilegiar la equidad en la distribución de recursos, respectivamente. Los algoritmos básicos

asociados a estas filosof́ıas de diseño son presentados haciendo especial énfasis en esquemas

equitativos. Finalmente, en la sección 6.5 se incluyen algunos comentarios finales referidos a los
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esquemas de asignación de recursos presentados, el impacto de implementaciones prácticas del

estimador/predictor de canal en los mismos y sus limitaciones para el caso de OFDMA móvil.
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6.1. Aspectos básicos de OFDMA

El concepto de OFDMA esta basado en la inherente ortogonalidad entre las subportadoras

de un sistema de OFDM. Estas últimas son divididas en varios grupos disjuntos (compuestos por

una o varias subportadoras) a los que normalmente se los refiere como subcanales. A cada usuario

se le asigna uno o más de estos subcanales dependiendo de su tasa de transmisión requerida o su

condición de canal y además, cada subcanal es asignado de manera exclusiva a un único usuario.

La Figura 6.1 muestra la asignación de subportadoras de un śımbolo OFDMA para diferentes

usuarios. Dado que todas las subportadoras son perfectamente ortogonales como se ilustra en

la Figura 6.2, en caso de sincronización ideal, no existe interferencia multiusuario a la salida de

la unidad de DFT del receptor. Esta propiedad simplifica de manera considerable el diseño de

un receptor OFDMA frente a las técnicas de acceso múltiple basadas en espectro disperso con

división por códigos (WCDMA) dado que evita la necesidad del uso de técnicas de detección

basadas en cancelamiento de interferencia multiusuario que son de gran costo computacional

[36]. Más aún, en un sistema WCDMA no existe diversidad multiusuario, dado que en este

esquema todos los usuarios utilizan todo el ancho de banda disponible. La ganancia de diversidad

multiusuario que introduce OFDMA, provee una ventaja importante en este sentido [36].

Frecuencia

subportadoras piloto

subportadoras
usuario 3

subportadoras
usuario 2

subportadoras
usuario 1

Figura 6.1: Distribución general de subportadoras de un śımbolo OFDMA entre diferentes usuarios.

La adopción de técnicas dinámicas de asignación de subcanales ofrece a los sistemas OFDMA

una manera efectiva de implementar la diversidad en frecuencia dependiente de los usuarios.

Espećıficamente, una subportadora que aparece sumamente desvanecida para un usuario puede

exhibir una atenuación relativamente pequeña para otro. La Figura 6.3 ilustra la asignación de
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Figura 6.2: Ortogonalidad natural entre los usuarios de un sistema OFDMA, heredada de la ortogona-

lidad entre las subportadoras en OFDM.

recursos de tiempo y frecuencia para un sistema OFDMA poniendo énfasis en el aprovechamiento

de la diversidad multiusuario. Como resultado, OFDMA puede explotar la información de estado

de canal para asignar a los usuarios las mejores subportadoras actualmente disponibles, logrando

ganancias significativas en las tasas de transferencia alcanzables. Gracias a estas caracteŕısticas

favorables, OFDMA es reconocido como una técnica sumamente prometedora en redes de banda

ancha inalámbricas de cuarta generación [79].

6.2. Problemática de la asignación de recursos

Mientras que los sistemas OFDMA ya han sido propuestos en varios estándares actuales, la

asignación de ancho de banda en estos sistemas todav́ıa no ha sido explorada en su totalidad. Para

poder explotar la diversidad multiusuario inherente a OFDMA, la estación base del sistema debe

aplicar algoritmos de distribución de recursos cada vez mas sofisticados para que la utilización

del espectro sea la más eficiente posible. En este sentido, resulta necesario tener conocimiento del

estado de canal de los diferentes usuarios móviles. Teniendo en cuenta que en un ambiente móvil

el canal visto por los usuarios es variante en el tiempo, es indispensable que estos env́ıen a la

estación base información acerca de su estado de canal de manera periódica [1, 2]. Más aún, con
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Figura 6.3: Asignación de recursos en función del tiempo en un sistema OFDMA.

los nuevos requerimientos de movilidad de las aplicaciones actuales (velocidades vehiculares),

este último requerimiento resulta mucho mas restrictivo. Se debe considerar, por un lado, que

la información de estado de canal es transmitida de los usuarios a la estación base por medio de

un canal de realimentación que tiene asociado un retardo espećıfico. Por otro lado, al tratarse

de canales que vaŕıan en tiempo de manera significativa durante los intervalos de asignación de

recursos, los datos de canal enviados a la estación base deben ser predicciones del estado de

canal lo suficientemente “anticipativas” como para compensar también esta variación del canal.

Los esfuerzos por explotar de manera total un esquema de asignación de recursos óptimo,

desde el punto de vista de eficiencia en el uso de potencia y anchos de banda espećıficos, teniendo

en consideración parámetros de calidad de servicio, son computacionalmente prohibitivos. Esto

resulta al tener en cuenta tanto la cantidad de subcanales de un sistema OFDMA práctico

como la cantidad de usuarios. Diferentes alternativas para obtener soluciones subóptimas de

complejidad computacional reducida se han propuesto, basadas en diferentes objetivos de diseño

[23, 25, 80]-[88]. Se han propuesto algoritmos de bajo costo computacional para la asignación de

subportadoras entre los usuarios [82, 88], que maximizan la tasa de transferencia de información

total del sistema. Por otro lado, en [3, 25, 87], utilizando como criterio de diseño la distribución

equitativa de recursos entre los usuarios del sistema, se propone el uso de las tasas de transmisión

promedio individuales como parámetro a maximizar.

El sistema en consideración es un sistema OFDM con acceso multiusuario OFDMA introdu-

cido en la sección 6.1. El sistema asigna cada subcanal para ser utilizado por un único usuario

en una ranura de tiempo determinada. La asignación de subcanales es realizada en la estación
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base y los usuarios son notificados de los subcanales elegidos para ellos. Con esta asignación de

subcanales, cada usuario realiza la carga de bits entre las subportadoras que le fueron asignadas.

En un sistema t́ıpico de acceso múltiple, las señales de los usuarios atraviesan atenuaciones

y desvanecimientos independientes debido a la diferente ubicación en el espacio de los mismos.

Como consecuencia, un subcanal que aparece muy atenuado para un usuario, puede exhibir una

ganancia de canal mucho mayor para otros. Este efecto permite, asignando dinámicamente a los

usuarios en base a su información instantánea de estado de canal, un incremento neto en la tasa

de transferencia del sistema. Esto se debe a que cada subcanal del sistema quedará en desuso

solo en el caso en que se encuentre demasiado atenuado para todos los usuarios, situación que

rara vez ocurre en la práctica dada la independencia estad́ıstica entre los diferentes modelos de

canal de cada usuario.

Se indica en adelante con k (k = 1, . . . ,K), con n (n = 1, . . . , N) y con m el número de

usuarios, de subcanales y el ı́ndice de bloque OFDMA respectivamente del sistema estudiado,

siendo K el número de usuarios activos y N la cantidad de subcanales disponibles. Se utiliza la

notación Hk(n,m) para referirse a la ganancia del canal y rk(n,m) para referirse a la velocidad

de transmisión para el usuario k en el subcanal n y tiempo de bloque m. Estas cantidades están

relacionadas por la función de carga de bits que depende de la máxima tasa de error de bit

(BER) que puede ser tolerada por el sistema utilizando los esquemas de modulación disponibles.

Finalmente, cada subcanal puede transmitir un máximo de Rmax bits por unidad de tiempo

debido a la cantidad finita de modulaciones disponibles en un sistema práctico.

6.3. Determinación de la tasa de transferencia alcanzable

En esta sección se considera la evaluación de las tasas de transmisión alcanzables r̃k(n,m)

por los usuarios para el próximo tiempo de bloque, que serán los parámetros de entrada a los

esquemas de asignación de subcanales que se discuten en la próxima sección.

En un sistema OFDMA, la calidad de la señal recibida por cada usuario depende de un

número de factores relacionados con la caracterización del canal, como se describió en el caṕıtulo

2, y en particular depende de su distancia a la estación base. Para poder hacer un uso eficiente de

los recursos del sistema y lograr una transmisión confiable de la información, la señal transmitida

a cada usuario en particular es modificada de acuerdo a su estado actual de canal a través del

proceso comúnmente llamado de adaptación de enlace [36].

La modulación adaptativa provee un método efectivo para la adaptación de enlace en un

sistema OFDMA al ofrecer la flexibilidad de ajustar el esquema de modulación a las condiciones
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del canal vistas por cada usuario. En el caso de estudio de esta tesis, la potencia de la señal trans-

mitida se mantiene constante para cada subcanal y se modifica el esquema de modulación para

ajustarse a las condiciones de canal actuales. De esta manera, los usuarios cercanos a la estación

base tendrán una potencia promedio de canal mayor a los demás y utilizarán modulaciones de

mayor orden, mientras que los usuarios mas alejados de la estación base, utilizan modulaciones

mas robustas frente al ruido. La modulación adaptativa combinada con una diagramación de

recursos en el dominio tiempo ofrece la oportunidad de aprovechar las variaciones del desvane-

cimiento de pequeña escala de cada usuario de manera que estos puedan ser asignados en los

momentos en que su desvanecimiento es constructivo.

Teniendo en cuenta que en un sistema OFDMA, la respuesta en frecuencia de cada sub-

canal puede considerarse plana, la calidad del subcanal queda relacionada directamente con el

desempeño aproximado al de un canal AWGN. El objetivo es entonces seleccionar para cada

subcanal, en función de su relación señal a ruido, la modulación de mayor orden posible que

permita garantizar la tasa de error de bit (BER) del sistema.

Se centra el análisis en modulaciones QAM, ya que son las más ampliamente utilizadas para

este tipo de sistemas. La Figura 6.4 ilustra el desempeño en términos de BER para 4, 16 y 64-

QAM sobre un canal AWGN. Desde el punto de vista de modulación adaptativa, los umbrales de

decisión para la determinación del tamaño de constelación a utilizar están dados por los valores

de SNR donde las diferentes constelaciones alcanzan el valor de BER requerido. En la Figura

6.4 se indican estos puntos para el caso de una probabilidad de error de bit de 1 · 10−3. Estos

valores de umbral determinan lo que se denomina la función de carga de bits del sistema. Para

sistemas prácticos, donde hay disponibles un número finito de modulaciones posibles, toma la

forma de una función escalonada con un valor mı́nimo de cero (cuando no es posible transmitir

información de manera confiable), y un valor máximo (cuando la relación señal a ruido tiende

a infinito) de Rmax bits por śımbolo determinado por la mayor constelación disponible en el

sistema.

La implementación de la modulación adaptativa presenta un desaf́ıo importante en la prácti-

ca dado que resulta sensible a los errores de estimación y retardos. Para seleccionar la modulación

apropiada, se debe tener conocimiento de la calidad del canal. Errores en la estimación del canal

pueden provocar que se seleccione una tasa de transmisión errónea, transmitiendo a una velo-

cidad menor que la máxima posible (desperdiciando capacidad del sistema), o a una velocidad

demasiado alta, aumentando la tasa de error del sistema. Los retardos en la transmisión de las

tasas de transmisión alcanzables también reducen la confiabilidad de la estimación de la calidad

del canal, dada la constante variación temporal del canal móvil.
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Figura 6.4: Umbrales de selección del esquema de modulación para adaptación de enlace en OFDMA

para el caso de modulación QAM sin codificar y un BER requerido de 1 · 10−3.

En el caso ideal en que se dispone de información perfecta del estado de canal, siguiendo

[89], la BER instantánea para el subcanal n en el tiempo de bloque m puede ser aproximada

para modulaciones QAM sin codificación como

Pe(n,m) ≈ c1 exp

{

−c2SNR |Hk(n,m)|2
2β(n,m) − 1

}

, (6.1)

donde c1 = 0,2, c2 = 1,6 y β(n,m) es el número de bits por śımbolo para el subcanal y

tiempo de bloque considerados. Evaluando (6.1) para los valores posibles de β(n,m), aquel que

satisface el requerimiento de BER del sistema es seleccionado para la transmisión. Sin embargo,

en un escenario práctico, es imposible tener conocimiento perfecto del estado de canal y la

determinación de β(n,m) está basada en una estimación Ĥk(n,m) de Hk(n,m). En este caso, el

uso de (6.1) ya no garantiza que el requerimiento de BER se cumpla. En [89], cuando se considera

CSIT imperfecto, se emplea una BER promedio P̄e(n,m) en lugar de la BER instantánea de

(6.1) para tomar en cuenta el error de estimación asociado al conocimiento imperfecto del canal.

O sea,

P̄e(n,m) = E|Hk(n,m)||Ĥk(n,m)
{Pe(n,m)} , (6.2)
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donde la esperanza es evaluada sobre |Hk(n,m)||Ĥk(n,m) . Definiendo la variable aleatoria α =

|Hk(n,m)||Ĥk(n,m) resulta

P̄e(n,m) =

∫ ∞

0
Pe(n,m)f(α)dα (6.3)

=

∫ ∞

0
c1 exp

{−c2SNRα2

2β(n,m) − 1

}

f(α)dα, (6.4)

en donde f(α) es la función de densidad de probabilidad (pdf) de |Hk(n,m)||Ĥk(n,m) .

En el caso de un sistema OFDMA fijo, en donde la variación temporal del canal está dada por

cambios en el ambiente de propagación y no por movimiento de los usuarios, puede considerarse al

canal como casi estático. Bajo esta hipótesis simplificatoria del problema, resulta que Ĥk(n,m)

es una estimación o bien una estimación ligeramente retrasada del coeficiente verdadero del

canal Hk(n,m), y pueden hacerse varias suposiciones respecto de f(α) [24, 89, 90] que permiten

obtener soluciones cerradas para la evaluación de (6.4).

En el caso de OFDMA móvil, la supocisión de canal casi estático no resulta válida. La carga

de bits para este caso general es explorada en el caṕıtulo 7 en donde, en el contexto de asignación

de recursos basada en predicción de canal, se propone una caracterización del error de predicción

asociado que permite obtener una carga de bits eficiente para OFDMA móvil.

6.4. Esquemas de asignación de subcanales

La solución más simple para la asignación de los subcanales es ignorar la información de

canal (y las tasas alcanzables por los usuarios) y asignar los subcanales a los usuarios de forma

proporcional a las velocidades de transmisión requeridas. Esta asignación puede ser por bandas

de subcanales o bien intercalada para mejorar la diversidad en frecuencia [36]. Evidentemente

este sistema de asignación resulta subóptimo dado que asigna los recursos independientemente

del estado de canal de los usuarios y por lo tanto no puede garantizar ni parámetros de calidad

de servicio, ni un uso eficiente de los recursos.

Se desprende de la sección 6.2 que la asignación de subcanales óptima en un ambiente mul-

tiusuario requiere de un esquema de asignación dinámica de los mismos. Como los usuarios

no pueden compartir un mismo subcanal, el proceso de asignación resulta en un problema de

optimización combinacional que no deriva en soluciones prácticas desde el punto de vista de

complejidad de implementación. Esto último, ha motivado una intensa actividad de investiga-

ción orientada al desarrollo de esquemas de asignación de recursos caracterizados por un buen

desempeño y una complejidad computacional manejable.
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6.4.1. Asignación de subcanales oportuńıstica

Esta metodoloǵıa de asignación de subcanales está orientada a maximizar la tasa de trans-

ferencia total R(m) con restricción en el desempeño del sistema en términos de BER. Notando

la tasa de transmisión alcanzada por el usuario k en el tiempo de bloque m con Rk(m), la cual

está dada por la suma de las tasas sobre todos los subcanales asignados al usuario k, como en

la siguiente expresión

Rk(m) =
∑

n∈Ik

rk(n,m), (6.5)

siendo Ik el conjunto de ı́ndices para los subcanales asignados al usuario k y rk(m,n) la tasa

de transmisión para el usuario k en el tiempo m en el subcanal n. De esta manera, la tasa de

transferencia total del sistema para el tiempo m está dada por

R(m) =
K
∑

k=1

Rk(m). (6.6)

Puede observarse a partir de (6.5) y (6.6) que la asignación de recursos resulta en un problema

de maximización combinacional de alto costo computacional. Un esquema de asignación de

recursos muy simple que consigue aproximarse mucho a la solución óptima de (6.6), consiste

en asignar cada subcanal del sistema al usuario que presente la mayor tasa de transferencia

alcanzable en ese subcanal. Evidentemente, este esquema no permite garantizar una tasa de

transferencia mı́nima a ningún usuario, privilegiando la asignación de subcanales a los usuarios

mas cercanos a la estación base, mientras que los que se encuentran cerca del ĺımite de la celda

no logran competir de manera justa por los recursos de canal.

Reemplazando el objetivo de maximizar la tasa de transferencia total del sistema, por el

de satisfacer las tasas de transferencia mı́nimas requeridas por cada usuario (Rmin
k (m)), en [88]

se propuso, como solución para mejorar la equidad en la distribución de subcanales, separar el

problema de la asignación de subcanales en dos etapas:

1. Asignación de recursos: Determinar el número de subcanales que serán asignados a cada

usuario en función de sus requerimientos de tasa de transferencia y su potencia promedio

de canal.

2. Asignación de subcanales: Usar el resultado de la etapa anterior y la información del

estado del canal para asignar subcanales espećıficos a cada usuario.
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Resolviendo estos problemas de manera separada, pueden encontrarse soluciones de buen

desempeño, aunque no necesariamente óptimas, que garantizan un cierto nivel de calidad de

servicio para cada usuario. A continuación se describen los algoritmos básicos propuestos en [88]

para la implementación de estas dos etapas.

Algoritmo de asignación de recursos BABS

El algoritmo de asignación de ancho de banda basado en la relación señal a ruido (BABS),

utiliza la SNR promedio de cada usuario para decidir el número de subcanales que le serán

asignados. Se supone que cada usuario k experimenta una ganancia de canal de

Hk(m) =

∑N−1
n=0 |Hk(n,m)|2

N
, (6.7)

en cada subcanal (es decir la potencia de canal promedio). Se asume también que al usuario

k se le asignan mk subcanales y que la potencia de ruido es unitaria. Cuando la ganancia del

canal es la misma en cada subcanal, la carga óptima de bits es transmitir Rk
min/mk bits en cada

uno, resultando en una potencia de transmisión de mkf(R
k
min/mk)/Hk(m), donde f(.) indica la

función de carga de bits introducida en la sección 6.3. El objetivo es encontrar un conjunto de

mk subcanales k = 1, . . . ,K que satisfagan

mı́n
mk

K−1
∑

k=0

mk

Hk(m)
f(Rk

min/mk), (6.8)

sujeto a

∑K−1
k=0 mk = N (6.9)

mk ∈
{⌈

Rk
min

Rmax

⌉

, . . . , N
}

, ∀k. (6.10)

Para encontrar la distribución óptima de subcanales entre los usuarios bajo la suposición de

un canal plano de (6.7), se propuso el esquema detallado en la Figura 6.5, con el pseudocódigo

Algoritmo 6.1. El resultado de este algoritmo (mk, para k = 1, . . . ,K) determina el parámetro

de entrada al algoritmo de asignación de subcanales espećıficos que se describe a continuación.

Algoritmo de asignación de subcanales ACG

Una vez que el número de subcanales mk se ha determinado, el próximo paso es el de

asignar subcanales espećıficos a los usuarios. Como se mostró en [88] este problema es aún de

dif́ıcil resolución dado que los diferentes usuarios “observan” diferentes calidades de canal. El
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Figura 6.5 Algortimo 6.1 - Esquema asignación de ancho de banda basado en la relación señal

a ruido BABS

mk ←
⌈

Rk
min

Rmax

⌉

, para k = 0, . . . ,K − 1

while
∑K−1

k=0 mk > N do

k∗ ← argmı́n0≤k≤K−1mk

mk∗ ← 0

end while

while
∑K−1

k=0 mk < N do

Gk ← mk+1
Hk(m)f(R

k
min/(mk + 1))− mk

Hk(m)f(R
k
min/mk)), para k = 0, . . . ,K − 1

l← argmı́n0≤k≤K−1Gk

ml ← ml + 1

end while

algoritmo ACG (Amplitude craving greedy), propuesto en [88] que se describe aqúı, resulta en

una solución de baja complejidad para este problema.

La idea fundamental del algoritmo ACG puede resumirse de la siguiente manera. Si los

usuarios individuales no necesitan transmitir a una determinada tasa mı́nima, y el objetivo

es simplemente el de maximizar el volumen total de datos transmitidos, puede diseñarse un

algoritmo simple que cumpla con este propósito: Para cada subcanal n, encontrar el usuario

k̂ = argmáxk |Hk(n,m)| con máxima ganancia en ese subcanal. Al usuario k̂ se le asigna ese

subcanal, y transmite a la tasa Rmax. A diferencia de lo presentado al principio de esta sección,

la motivación detrás del algoritmo ACG es usar esta idea básica (donde se asignan los recursos

siempre al mejor usuario), pero modificándola sutilmente de manera de permitir que los usuarios

individuales satisfagan sus requerimientos de servicio mı́nimos, obteniéndose de esta manera una

mejora en la equidad de la distribución de recursos.

Cada usuario puede obtener a lo sumo mk subcanales, y una vez que los obtuvo no puede

requerir más.

Las ganancias promedio de canal de los usuarios se normalizan a uno, de manera que los

usuarios con baja potencia de canal tengan una oportunidad justa cuando compitan contra

usuarios de mayor potencia.

Los subcanales no se procesan en orden (es decir de 0 a N − 1), sino que son procesados

en algún orden aleatorio para contrarrestar la correlación entre ganancias de subcanales

adyacentes.
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Figura 6.6 Algortimo 6.2 - Esquema amplitude craving greedy ACG

Inicio: mk es el número de subcanales asignados a cada usuario. Ck ← {} para k = 0, . . . ,K−
1.

for n = 0 : N − 1 (cada subcanal y en orden aleatorio) do

k∗ ← argmáx0≤k≤K−1 |Hk(n,m)|2

Definir como #Ck la cardinalidad del conjunto Ck.

while (#Ck∗ = mk∗) do

|Hk∗(n,m)|2 ← 0

k∗ ← argmáx0≤k≤K−1 |Hk(n,m)|2

end while

Ck∗ ← Ck∗ ∪ {n∗}
end for

La implementación del esquema ACG se muestra en la Figura 6.6, con el pseudocódigo

Algoritmo 6.2.

6.4.2. Asignación de subcanales equitativa

Se describen en esta sección los fundamentos de las técnicas que consideran la asignación

de recursos entre los usuarios en sucesivos intervalos de asignación como forma de obtener una

distribución de recursos equitativas que, a diferencia de los métodos de la sección 6.4.1, permite

además incrementar la tasa de transferencia total del sistema.

Para este caso, el esquema de distribución de recursos más simple resulta ser el algoritmo de

asignación alternada de ranuras de tiempo (Round Robin) [3]. En este esquema, se ordenan los

usuarios del sistema en una lista y en cada ranura de tiempo se asignan todos los subcanales a un

único usuario siguiendo este orden. Luego de asignar todos los subcanales al último usuario de la

lista, la asignación continúa volviendo al primer usuario. Es claro que con este esquema todos los

usuarios disponen de la misma cantidad de recursos a lo largo del tiempo, por lo que la asignación

resulta perfectamente equitativa. Sin embargo, al no tomarse en cuenta la información de estado

de canal, la diversidad multiusuario natural del sistema no es utilizada y por lo tanto la tasa de

transferencia total del sistema resulta significativamente reducida respecto de los esquemas de

la sección 6.4.1.

Espećıficamente, es posible suponer que para la ranura de tiempo actual, asignada al usuario

k, se tiene que el mismo, por su condición de estado de canal, no logra obtener la tasa de

transferencia que necesita. En sistemas con muchos usuarios existe una alta probabilidad de que

para esta misma ranura de tiempo haya otro usuario l que tenga una condición de canal que
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supere sus requerimientos de tasa de transferencia. Entonces, si se utiliza información referida

al estado de canal y al historial de asignación de recursos, es probable que el diagramador pueda

ceder subcanales del usuario k al usuario l en la ranura actual, de manera que en una ranura

de tiempo futura otro usuario haga lo mismo con el usuario k cuando su condición de canal sea

buena, y de esta manera todos satisfagan su velocidad de transmisión requerida, promediada en

el tiempo. Esto incrementa además la transferencia total del sistema al hacer uso de la diversidad

multiusuario.

Como ejemplo de esta filosof́ıa de diseño centrada en la equidad de la asignación y apro-

vechamiento de la diversidad multiusuario disponible en el sistema, se describe a continuación

un algoritmo de asignación de recursos sencillo, llamado diagramador proporcional equitativo

(proportional fair scheduler) [3], diseñado para satisfacer requerimientos de equidad entre los

usuarios, explotando al mismo tiempo la diversidad multiusuario. Este algoritmo se encuen-

tra ampliamente aceptado en la literatura como una muy buena solución de compromiso entre

la maximización de la tasa de transferencia total del sistema y la distribución perfectamente

equitativa de recursos entre los usuarios [3, 25, 81].

Diagramador proporcional equitativo

En este esquema, el diagramador decide a que usuario transmitir información en cada subca-

nal y tiempo de bloque, basándose en las tasas de transmisión alcanzables que la estación base

ha recibido anteriormente de los usuarios. La asignación de recursos funciona de la siguiente

manera. El algoritmo hace un seguimiento de la tasa de trasferencia promedio R̄k(m) de cada

usuario en una ventana de tiempo ponderada exponencialmente de longitud τ . En cada tiempo

de bloque m, la estación base recibe las tasas de transmisión alcanzables r̃k(n,m), k = 1, . . . ,K

de todos los usuarios y el diagramador simplemente transmite en cada subcanal al usuario k∗

con la relación
r̃k(n,m)

R̄k(m)
, (6.11)

más grande entre todos los usuarios activos del sistema. Las tasas de transferencia promedio

R̄k(m) son actualizadas utilizando un filtro pasabajos pesado exponencialmente como sigue

R̄k(m+ 1) =

(

1− 1

τ

)

R̄k(m) +
1

τ
Rk(m). (6.12)

De esta manera, el diagramador de recursos maximiza la tasa de transferencia promedio de

los usuarios. Espećıficamente, maximiza la siguiente ecuación
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K
∑

k=1

log(R̄k(m)). (6.13)

Puede comprenderse de manera intuitiva el funcionamiento de este esquema de asignación de

recursos analizando el caso simplificado de dos usuarios activos en el sistema. Si los dos usuarios

tienen caracteŕısticas idénticas de desvanecimiento (misma potencia promedio de canal), y la

escala de tiempo τ del diagramador es significativamente mas grande que la escala de tiempo de

la correlación temporal de la dispersión multicamino, entonces las tasas de transferencia R̄k(m)

de cada usuario convergirán al mismo valor. El algoritmo de asignación de recursos se reduce,

en esta situación, a elegir siempre al usuario con la tasa requerida más alta. Entonces, cada

usuario es asignado cuando su condición de canal es buena y al mismo tiempo el algoritmo es

perfectamente equitativo en el tiempo.

Un escenario más realista es el caso en que, debido a diferentes distancias a la estación base,

el canal de uno de los usuarios sea mucho más fuerte que el del otro en promedio, aún cuando

ambos canales fluctúan debido al desvanecimiento multicamino. Elegir siempre al usuario con la

máxima transferencia requerida significa dar todos los recursos al usuario estad́ısticamente más

fuerte, y esto no resultaŕıa equitativo en absoluto (sección 6.4.1). En contraste, en el algoritmo

proporcional equitativo, los usuarios compiten por los recursos basándose no directamente en

sus tasas alcanzables sino que en las tasas normalizadas respecto de sus tasas promedio. En este

contexto, el usuario con el canal estad́ısticamente más fuerte tendrá de todas maneras una tasa de

transferencia promedio más alta, mientras que el usuario más débil mejorará sus oportunidades

de ser asignado.

En resumen, el algoritmo diagrama a los usuarios cuando su calidad instantánea de canal es

alta respecto de su propia condición promedio de canal sobre la escala de tiempo τ . Es decir,

los subcanales son asignados a un usuario cuando su canal se encuentra cerca de sus propios

máximos. La diversidad multiusuario logra explotarse dado que si el sistema tiene una cantidad

suficiente de usuarios, resulta muy probable que en todo momento haya un usuario cerca de su

valor máximo.
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6.5. Comentarios finales

Basado en las caracteŕısticas principales de los sistemas OFDMA de subcanales planos en

frecuencia, libres de interferencia y con una natural diversidad multiusuario, se presentó en este

caṕıtulo un marco de aplicación de las técnicas de estimación y de predicción de canal propuestas

en el caṕıtulo 5. Se introdujo la problemática de distribución de recursos entre los usuarios del

sistema, las metodoloǵıas actuales aplicadas a la carga de bits de los subcanales y los principales

esquemas de distribución de recursos que, tomando como entrada el resultado de la carga de

bits de cada usuario, distribuyen los recursos de tiempo y frecuencia entre los mismos. De la

presentación de estos conceptos, vale la pena resaltar los siguientes comentarios:

1. Si bien los esquemas de asignación de recursos oportuńısticos presentados en 6.4.1 son

aún de aplicación actual, la tendencia a privilegiar parámetros de calidad de servicio,

manteniendo un uso eficiente de los recursos del canal, limita su aplicación, dado que las

formulaciones equitativas de los mismos se basan en garantizar velocidades mı́nimas pero

no siempre resultan en un uso eficiente de los recursos del sistema.

2. En contraste con esto, los esquemas basados en el algoritmo de distribución proporcional

equitativo, con una formulación conceptual más simple logran una distribución equitativa

de los recursos sin resignar en demasiado la eficiencia del sistema. Esto motiva que los

principales esfuerzos de investigación estén relacionados con este esquema, que será el que

utilizaremos en la presentación del próximo caṕıtulo.

3. De los conceptos presentados en la sección 6.3 referidos a la carga de bits del sistema, se

desprende que esta tarea resulta cŕıtica en el desempeño del sistema dado que la medida

última de desempeño del mismo (BER tolerable) depende de manera directa de la carga

de bits. Si bien este problema ya ha sido estudiado en muchas contribuciones para el caso

de un canal cuasi estático y horizontes de predicción cortos, no existen aún soluciones

prácticas para el caso móvil.

Referido a estos últimos comentarios, y teniendo en cuenta la posibilidad de contar con infor-

mación de predicción de canal de largo alcance, la posibilidad de incluir esta nueva información

en la asignación de recursos es una alternativa factible para mejorar tanto la equidad como

la eficiencia en la distribución de los recursos del sistema. Con la motivación de los conceptos

presentados, esta posibilidad es explorada en el caṕıtulo siguiente.



Caṕıtulo 7

Asignación de recursos basada en

predicción para OFDMA móvil

En este caṕıtulo se presentan aportes referidos al desarrollo de una nueva técnica de caracte-

rización del error de predicción del estado de canal que, en el contexto de un sistema de acceso

múltiple OFDMA móvil, hace posible la utilización de información referida al estado del canal

en intervalos futuros para mejorar el desempeño de la asignación de recursos. La utilización de

este tipo de información en el diseño del diagramador de recursos no ha sido totalmente ex-

plorada aún en la literatura, debido a la dificultad para obtener modelos estad́ısticos para las

imperfecciones de las predicciones de canal, y a la gran dependencia de estos modelos con las

implementaciones particulares de los predictores. La técnica propuesta en este caṕıtulo aporta a

la solución de este problema en el sentido de formular una caracterización general de este error,

aplicable a diferentes esquemas de predicción de canal, haciendo posible la aplicación práctica

de los esquemas de asignación de recursos basados en predicción de canal.

La presentación de este caṕıtulo está ordenada de la siguiente manera. La motivación para

el desarrollo de la técnica propuesta se presenta en la sección 7.1, en donde se pone en evidencia

las limitaciones de las metodoloǵıas actuales para el caso de asignación de recursos basada en

predicción para el caso móvil. En la sección 7.2 se define el modelo de sistema para el caso de

OFDMA móvil, se introduce notación y se describe en forma breve la literatura de asignación

de recursos basada en predicción y el impacto de predicciones prácticas de canal en la misma.

La asignación de recursos basada en predicción con compensación del error de predicción se

desarrolla en la sección 7.4, en donde el efecto de las predicciones imperfectas del estado de

canal en el receptor es analizado y una caracterización emṕırica de la estad́ıstica de las mismas

es propuesta para compensar el error de predicción. Un análisis del costo computacional asociado

al esquema propuesto se incluye en la sección 7.5. En la sección 7.6 se evalúa el desempeño de
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la técnica de corrección de las predicciones propuesta, comparándola con el caso de un esquema

sin compensar disponible en la literatura y con el caso de conocimiento perfecto del estado

de canal. Finalmente, en la sección 7.7 se presentan algunos comentarios finales referidos a la

técnica propuesta.
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7.1. Introducción y motivación

Como se discutió en el caṕıtulo 6, OFDMA es una técnica de acceso múltiple capaz de

explotar la diversidad multiusuario en un ambiente con desvanecimiento selectivo en frecuencia.

La distribución de recursos en estos sistemas ha recibido una importante atención durante los

últimos años [23]-[25, 36, 79, 86]-[88, 91]. El problema de asignación de subcanales espećıficos

a los usuarios de canal móvil, considerando tanto la tasa de transferencia total del sistema

como la equidad en la distribución de recursos, resulta marcadamente restrictivo dada la rápida

desactualización de la información de estado de canal.

En este sentido, la predicción del estado del canal en el transmisor (CSIT) juega un rol

importante en la distribución eficiente de los recursos del canal en sistemas de radio sobre canales

variantes en el tiempo. Por ejemplo, en el canal de bajada (downlink) de long-term evolution

(LTE) [1], el diagramador de la capa f́ısica asigna los recursos del canal entre las estaciones

móviles con una resolución temporal de 1ms. La asignación de recursos se basa en los valores de

velocidad de transmisión alcanzable reportados por las estaciones móviles a través de un canal

de realimentación. El uso de predicciones del canal ya ha sido considerada para compensar este

retardo de realimentación en ambientes rápidamente variantes [23, 24]. Más aún, información

referida al estado del canal para ranuras de tiempo futuras cuando se asigna la siguiente ranura

de tiempo puede mejorar la eficiencia de la asignación [25].

Con el desarrollo de predictores de canal de largo alcance como el propuesto en el caṕıtulo 5

y los presentados en [19]-[22], la posibilidad de incluir información sobre la condición de canal en

ranuras de tiempo futuras en el algoritmo de asignación de recursos resulta posible. Sin embargo,

para poder explotar esta nueva información, deben hacerse consideraciones adecuadas acerca de

la precisión de las predicciones. Espećıficamente, como también se discutió en el caṕıtulo 5,

en ambientes de alta movilidad las predicciones de canal se degradan de manera apreciable a

medida que se incrementa el horizonte de predicción, y la suposición de información perfecta del

estado de canal en el receptor (CSIR), o de un error de predicción constante, no resulta válida.

Si bien se han propuesto esquemas de asignación de recursos que utilizan predicción de canal

para compensar los retardos del diagramador de recursos, las caracteŕısticas de imperfección

de las predicciones de canal disponible tampoco han sido tomados en cuenta [87]. Analizar el

esquema OFDMA considerando información imperfecta del estado de canal resulta de particular

interés en este contexto.

El problema de asignación de recursos en sistemas OFDMA con conocimiento perfecto del

canal ha sido bien estudiado en [88], en donde soluciones subóptimas de baja complejidad basa-

das en algoritmos oportuńısticos fueron desarrolladas. Un diagramador proporcional equitativo
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basado en la maximización de la tasa de transmisión promedio de los usuarios en un ambiente

variante en el tiempo también fue propuesto en [3, 86]. También, varios algoritmos de asigna-

ción de recursos para el canal de bajada (downlink) de OFDMA considerando imperfecciones en

CSIT fueron propuestos recientemente [23]-[25, 86]. En [23, 24] la implementación práctica del

estimador/predictor de canal no es tomada en cuenta, y se asume que el error en CSIT tiene una

distribución Gaussiana, lo cual es una supocisión precisa para horizontes de predicción cortos

(solo para compensar el retardo de realimentación). Considerando esquemas de asignación de

recursos basados en predicción, en [25] se propuso una modificación al diagramador proporcio-

nal equitativo de [3], de manera de considerar una ventana de predicción de varias ranuras de

tiempo. Se muestra que este enfoque basado en predicción mejora la equidad entre usuarios en

comparación con los enfoques que no utilizan predicción. Se sugiere también un piso de error

de predicción fijo para todos los horizontes de predicción considerados. Sin embargo, cuando se

consideran ambientes de alta movilidad e implementaciones prácticas del predictor de canal, el

error de predicción aumenta significativamente con el horizonte de predicción. Dos aspectos prin-

cipales pueden ser identificados cuando se considera asignación de recursos basada en predicción

en canales rápidamente variantes: que tan largo puede ser el horizonte de predicción teniendo en

cuenta la degradación en la calidad de las predicciones con el horizonte de predicción, y cómo

puede caracterizarse este error de predicción en una implementación práctica para mejorar el

desempeño del sistema.

En este caṕıtulo se propone un algoritmo de asignación de recursos basado en predicción

para ambientes de movilidad alta. El principal interés está en la caracterización del error de

predicción asociado a implementaciones prácticas del predictor de canal. Como se puntualizó en

el caṕıtulo 6, la CSIT imperfecta tiene un impacto importante en el desempeño general del

sistema. Si la información CSIT imperfecta subestima la potencia del canal, entonces el algoritmo

de asignación de recursos basado en esta información tenderá a cargar una menor cantidad de

bits a los subcanales del sistema, resultando en un uso ineficiente de los recursos del canal, y por

lo tanto una tasa de transferencia del sistema reducida. En el otro extremo, si a una estación

móvil se le asigna un subcanal y una constelación de śımbolos basado en la información de canal

disponible, pero debido al error de predicción el canal verdadero no puede soportar esa tasa de

transmisión a la tasa de error de bits BER de diseño del sistema, entonces los bits de información

de ese usuario necesitaran ser retransmitidos, lo cual lleva también a un uso ineficiente de los

recursos del canal.

Se desarrolla aqúı un algoritmo de asignación de recursos basado en predicción, que considera

los errores de predicción y es capaz de obtener una tasa de transferencia del sistema cercana

al caso de conocimiento perfecto del canal, cumpliendo con la restricción de BER del sistema.

Se muestra que en base a los parámetros t́ıpicos de un sistema OFDMA práctico, se pueden
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calcular y actualizar periódicamente un conjunto de histogramas que aproximan las estad́ısticas

del error de predicción. Como esta descripción estad́ıstica del error de predicción no asume un

modelo espećıfico para el error (usualmente asociado a una técnica particular de predicción), la

técnica de caracterización puede ser aplicada a predictores de canal de largo alcance generales

para los cuales, de acuerdo a nuestra investigación, no se han desarrollado aún modelos teóricos

generales. Para corroborar la efectividad del algoritmo propuesto en sistemas OFDMA prácticos,

se consideran parámetros de sistema realistas aśı como también un modelo de canal realista para

cada estación móvil. Además, como en el canal de bajada de OFDMA la predicción de canal se

realiza en las estaciones móviles, se considera el predictor de canal de bajo costo computacional

del caṕıtulo 5, práctico para implementación en las estaciones móviles.

7.2. Modelo del sistema

En este caṕıtulo se centra la atención en la transmisión OFDMA móvil sobre un canal de

bajada con N subcanales disponibles, considerando el caso más general en donde cada subcanal

está compuesto por una única subportadora. El sistema considerado tiene K usuarios activos

a los que se denominará en adelante estaciones móviles para enfatizar el ambiente rápidamente

variante en el tiempo. Para presentar un ambiente realista, a diferencia de la presentación con-

ceptual del caṕıtulo 6 en términos de tiempos de bloques OFDM, se considera en este caṕıtulo

el caso práctico en el que los recursos son asignados en base a ranuras de tiempo [1, 2], en donde

una ranura de tiempo consiste en M bloques OFDM consecutivos. Para cada ranura de tiempo

s, el diagramador de la estación base decide a que estación móvil se asigna cada subcanal n.

Mas de un subcanal puede ser asignado a una estación móvil dependiendo de sus requerimientos

de tasa de transmisión o sus condiciones de canal.

En cuanto a la transmisión OFDM, cada bloque OFDM es precedido por un prefijo ćıclico de

longitud Ng muestras, elegido mayor que el máximo número de coeficientes del canal L, de ma-

nera que la interferencia interbloque es evitada (ver caṕıtulo 3). Ademas, Pt y Pf subportadoras

pilotos se distribuyen uniformemente en tiempo y frecuencia respectivamente a lo largo de cada

ranura de tiempo, como se describió en la sección 3.5, para facilitar las tareas de estimación

y predicción de canal en las estaciones móviles. Los śımbolos piloto son QPSK mientras que

los śımbolos de datos pueden ser tomados de un conjunto de constelaciones QAM disponibles

[β1 . . . βK]. Se consideran tanto el caso de modulaciones sin codificación como el caso de uti-

lización de codificación convolucional. La estación base transmite en cada subcanal utilizando

alguno de los esquemas de modulación disponibles sujeto a la restricción de BER del sistema.
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Se asume además que las estaciones móviles experimentan canales con desvanecimiento in-

dependiente con la misma estad́ıstica. En cuanto a la selectividad en tiempo del canal, se asume

que el canal vaŕıa de manera significativa de una ranura de tiempo a la siguiente, pero que puede

considerarse estático durante una ranura de tiempo (intervalo de asignación de recursos). En

sistemas OFDMA móviles actuales, esta supocisión es válida para velocidades de desplazamiento

de los móviles de hasta 60km/h.

Para cada bloque OFDM, la respuesta en frecuencia del canal para la estación móvil k en el

subcanal n y tiempo de śımbolo m está dada de acuerdo a lo expuesto en la sección 2.2 por

Hk(n,m) =

L
∑

l=1

hk(l,m)e−j 2πnl
N . (7.1)

Hk(n,m) es una variable aleatoria Gaussiana compleja con media cero y varianza σ2
Hk

para

cualquier m y n. Como se asume que la variación del canal durante una ranura de tiempo puede

despreciarse, se reemplazará en adelante el ı́ndice de bloque m con el ı́ndice de ranura de tiempo

s. Entonces, la respuesta en frecuencia del canal para la ranura de tiempo s está dada por

Hk(n, s) ≈
L
∑

l=1

hk(l, s)e
−j 2πnl

N . (7.2)

La información de estado de canal en el receptor (CSIR) se estima para la ranura de tiempo

actual y se predice para las siguientes W ranuras de tiempo en las estaciones móviles y las tasas

de transmisión alcanzables para la ventana de predicción considerada son enviadas nuevamente

a la estación base. El algoritmo de asignación de recursos asigna entonces cada subcanal a las

estaciones móviles activas basándose en esta información, y construye los bloques OFDM para

la próxima ranura de tiempo en consecuencia. Se asume en esta presentación que la potencia

transmitida se distribuye uniformemente entre los subcanales de manera de hacer énfasis en la

carga de bits del sistema.

Los M bloques OFDM recibidos para la estación móvil k en la ranura de tiempo s, luego de

remover el prefijo ćıclico y la operación de FFT pueden escribirse como

rk(m) = Hk(s)sk(m) +wk(m), (7.3)

para m = 1, . . . ,M y donde Hk(s) es la matriz diagonal del canal de N × N con elementos

diagonales iguales a la ganancia del canal en cada subcanal de la k-ésima estación móvil, sk(m)

es el vector de śımbolos transmitidos de longitud N con entradas no nulas para las subportadoras

asignadas a la estación móvil k, y wk(m) es el vector de ruido blanco Gaussiano complejo de
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longitudN para la estación móvil k y ranura de tiempo s con media cero y varianza σ2
wk

. Notando

la tasa de transmisión alcanzada por la estación móvil k en la ranura de tiempo s con Rk(s), la

cual está dada por la suma de las tasas sobre todos los subcanales asignados a la estación móvil

k

Rk(s) = M
∑

n∈Ik

rk(n,m), (7.4)

siendo Ik el conjunto de ı́ndices para los subcanales asignados a la estación móvil k y rk(n,m)

la tasa de transmisión para la estación móvil k en la ranura de tiempo s en el subcanal n. De

esta manera, la tasa de transferencia total del sistema para la ranura de tiempo s está dada por

R(s) =
K
∑

k=1

Rk(s). (7.5)

El objetivo de diseño es maximizar la tasa de transmisión total del sistema definida en (7.5)

con restricción en la tasa de error (BER) del sistema y equidad en la distribución de recursos

entre los usuarios.

7.3. Asignación de recursos basada en predicciones ideales

Considerando redes inalámbricas en donde las condiciones del canal son variantes en el

tiempo, aparece el problema de distribuir los recursos del sistema entre las estaciones móviles

en el tiempo. La simple solución del algoritmo de asignación alternada de ranuras de tiempo

(Round Robin) discutido en la sección 6.4.2 asegura equidad entre las estaciones móviles pero

la caracteŕıstica variante en el tiempo del canal no es explotada para incrementar la tasa de

transmisión de datos. Por otro lado, los métodos oportuńısticos [3] pretenden maximizar la

tasa de transferencia total del sistema por medio de la assignación de los recursos a la estación

móvil con la mejor condición de canal y por lo tanto son incapaces de proveer una distribución

equitativa de los recursos del canal. Una solución popular que se encuentra, como compromiso

entre estas, es el diagramador proporcional equitativo (PFS) [3]. Notando la tasa de transmisión

promedio de la késima estación móvil como R̄k, basado en razonamientos de equidad, apunta a

maximizar R̄k para las estaciones móviles en el tiempo, utilizando información de la asignación

de ranuras de tiempo previas. Esto puede escribirse como

P (s+1)(R̄k) = argmáx
P

K
∑

k=1

log(R̄k(s)), (7.6)
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donde P (s+1)(R̄k) es el resultado de la asignación de recursos para la ranura de tiempo s+ 1 y

P es el conjunto de todas las posibles asignaciones para la ranura de tiempo considerada. Como

se describió en el caṕıtulo anterior, el algoritmo realiza un seguimiento de la tasa de transmisión

promedio R̄k(s) de cada estación móvil en una ventana pesada exponencialmente de longitud τ .

Cada estación móvil calcula su tasa alcanzable r̃k(n, s) para la ranura de tiempo s y todos los

subcanales n (k = 1, . . . ,K; n = 1, . . . , N). Basándose en las tasas alcanzables por las estaciones

móviles, el algoritmo asigna cada subcanal a la estación móvil k∗ con la mayor relación entre

tasa alcanzable y promedio r̃k(n, s)/R̄k(s). Las tasas promedio R̄k(s) son actualizadas para la

próxima ranura de tiempo utilizando la ventana pesada exponencialmente como sigue

R̄k(s+ 1) =

(

1− 1

τ

)

R̄k(s) +
1

τ
Rk(s). (7.7)

Este algoritmo de diagramación, al estar basado en la maximización en el tiempo de tasas

promedio, se presta para mejoras en el caso en el que existen disponibles predicciones de las

estaciones móviles del estado de canal en ranuras de tiempo futuras. Sin embargo, el uso de

predictores de canal de largo alcance para incluir esta nueva dimensión temporal en la estrategia

de asignación de recursos no ha sido explorada aún en su totalidad. Una extensión del PFS para

incluir predicciones de la CSIR en ranuras de tiempo futuras fue propuesta en [25]. En este PFS

basado en predicción (PFS en adelante), las tasas de transmisión alcanzables en una ventana

de predicción desde las ranuras s+ 1 a s+W son consideradas y las tasas promedio al final de

esta ventana son maximizadas. El esquema de asignación basado en predicción puede expresarse

como

P (s+1)(R̄W
k ) = argmáx

P

K
∑

k=1

log(R̄W
k ), (7.8)

donde R̄W
k indica la tasa promedio de la estación móvil k al final de las próximas W ranuras de

tiempo y se calcula a partir de (7.4) y (7.7) como

R̄W
k =

(

1− 1

τ

)

R̄k(s) +
1

τ

W
∑

w=1

(

1− 1

τ

)W−w

Řk(s+ w), (7.9)

donde Řk(.) indica una tasa asignada “virtual”, dado que las ranuras de tiempo s+2 a s+W no se

asignan aún. También se propone en [25] un algoritmo práctico para la implementación de (7.8)

el cual se describe en la Figura 7.1, con el pseudocódigo Algoritmo 7.1, y cuyas caracteŕısticas

se describen a continuación.

Se define una matriz A(s) = [a1(s), . . . ,aW (s)] de dimensión W × N al final de la ranura

de tiempo s para representar la asignación de los subcanales a las estaciones móviles durante
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las próximas W ranuras de tiempo, donde aw(s) = [a1,w, . . . , aN,w]
T representa representa la

asignación para la ranura de tiempo s + w. Entonces, el elemento an,w(s) de A(s) especifica a

que estación móvil se le asigna el subcanal n en la ranura de tiempo s+w. Utilizando la definición

de esta matriz, el algoritmo determina los componentes de la matriz A(s) que maximizan (7.8).

La primer columna de la matriz resultante (correspondiente a la ranura de tiempo s+1) es usada

para la asignación de recursos de la próxima ranura de tiempo. En cada paso de asignación de

recursos de ranura de tiempo, la matriz A(s) es inicializada con su valor previo A(s−1) con sus

columnas desplazadas una ranura de tiempo de manera que la primer columna de A(s) tiene el

cálculo previo para s+1 y la última columna de A(s) contiene todos ceros. Como el diagramador

considera las tasas alcanzables en las próximas W ranuras de tiempo para la diagramación de la

siguiente ranura de tiempo, el cálculo de A(s) comienza desde la ranura s+W y continúa hacia

atrás hasta la ranura s + 1. En el pseudocódigo de la Figura 7.1, A(s)(an,w=0) se utiliza para

indicar el reemplazo del elemento an,w de A(s) con 0, mientras se mantienen todos los demás

componentes sin cambios.

Figura 7.1 Algortimo 7.1 - Diagramador proporcional equitativo basado en predicción en el

paso s

Start with A(s) = [a2(s− 1) . . . aW (s− 1) 0]

for w = W down to 1 do

for n = 1 to N do

k∗ = argmáxk=1...K

(

r̃k[s+w,n]

R̄k(s+W )|A(s)(an,w=0)

)

an,w = k∗

end for

end for

La asignación de recursos para s+ 1 esta dado por la primer columna de A(s)

Es claro que el PFS se apoya en la predicción de las tasas alcanzables r̃k(n, s+w) suministra-

das a la estación base por las estaciones móviles. En un escenario móvil, el error asociado con la

predicción de varias ranuras de tiempo no puede despreciarse dado que el error de predicción se

incrementa significativamente con el horizonte de predicción. Para que la asignación de recursos

basada en predicción sea posible en este escenario se requiere una caracterización adecuada del

error de predicción. Este tema es abordado en la siguiente sección.

7.4. Asignación de recursos basada en predicciones imperfectas

En esta sección se considera la evaluación de las tasas alcanzables r̃k(n, s+w) para ranuras

de tiempo futuras (que serán la entrada al PFS de la sección 7.3) cuando hay disponible CSIR
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imperfecta. Esta evaluación es cŕıtica para el caso de asignación de recursos basada en predicción.

Para poder utilizar información referida a ranuras de tiempo futuras, las tasas de transmisión

alcanzables deben ser estimadas para la ventana de predicción considerada. Esto se realiza

mediante el uso de un predictor de canal capaz de obtener la CSIR para estas ranuras de

tiempo, del tipo del predictor propuesto en el caṕıtulo 5. Es claro que el error de predicción

asociado aumenta de manera significativa a medida que se extiende el horizonte de predicción.

Esta caracteŕıstica de desempeño fue analizada en la sección 5.4.1 desde la perspectiva del

diseño de predictores de canal de largo alcance eficientes. En la Figura 7.2 se muestra nuevamente

esta caracteŕıstica t́ıpica de los predictores de canal prácticos con el objetivo en este caso de poner

en evidencia la necesidad de una caracterización apropiada del error de predicción en el contexto

de asignación de recursos. En particular, esta figura ilustra el desempeño del predictor R-BEM

LRP propuesto en el caṕıtulo 5 junto con el predictor MMSE de [21]. Esta figura está calculada

basada en la especificación 3GPP [1] con una frecuencia de portadora de fC = 2GHz con 10

MHz de ancho de banda, 15KHz de separación interportadora y el número de subportadoras

en uso fijo en N = 600. Además, el sistema utiliza un 5% de śımbolos piloto, distribuidos

uniformemente en tiempo y frecuencia.
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Figura 7.2: Desempeño t́ıpico en terminos de error de predicción para dos predictores de canal de

complejidad reducida diseñados basados en la especificación de 3GPP. Puede observarse como el error de

predicción se incrementa significativamente a medida que el horizonte de predicción se extiende.
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Centrando el análisis en la carga de bits para un usuario en particular, sin pérdida de

generalidad, descartamos en lo que sigue el sub́ındice de usuario k para simplificar la notación.

Cuando hay disponible CSIT perfecta, siguiendo [89] y de acuerdo a lo discutido en la sección

6.3, el BER instantáneo para el subcanal n en la ranura de tiempo s puede ser aproximado para

modulaciones QAM como

Pe(n, s) ≈ c1 exp

{

−c2SNR |H(n, s)|2
2β(n,s) − 1

}

, (7.10)

donde c1 = 0,2, c2 = 1,6 y β(n, s) es el número de bits por śımbolo para el subcanal y ranura de

tiempo considerados. Evaluando (7.10) para los valores posibles de β(n, s), aquel que satisface

el requerimiento de BER del sistema es seleccionado para la transmisión.

Extendiendo [89] para el caso de modulaciones con codificación, (7.10) puede reemplazarse

por

Pe(n, s) ≈ c1 exp

{

−c2SNRδ(n, s) |H(n, s)|2
2β(n,s) − 1

}

, (7.11)

en donde δ(n, s) es la ganancia de codificación, para la constelación QAM correspondiente de-

terminada por el valor de β(s, n). Evaluando (7.11) para los posibles pares de β(n, s) y δ(n, s),

aquel que satisface el requerimiento de BER del sistema es seleccionado para la transmisión en

este caso. Es claro que para el caso sin codificación δ(n, s) = 1 para todos los valores de β(n, s)

y (7.11) se reduce a (7.10).

En un escenario práctico, es imposible tener conocimiento perfecto de CSIT y la determina-

ción de β(n, s) está basada en una estimación Ĥ(n, s) de H(n, s). En este caso, el uso de (7.10)

ya no garantiza que el requerimiento de BER se cumpla. En el caṕıtulo 6 se describió el uso de

una BER promedio P̄e(n, s) en lugar de la BER instantánea para este caso, a partir de lo que

se obtuvo la expresión

P̄e(n, s) =

∫ ∞

0
Pe(n, s)f(α)dα (7.12)

=

∫ ∞

0
c1 exp

{−c2SNRδ(n, s)α2

2β(n,s) − 1

}

f(α)dα,

para la determinación de las tasas de transferencia alcanzables, en donde f(α) es la función de

densidad de probabilidad (pdf) de |H(n, s)||Ĥ(n,s) , que para el caso de un sistema fijo puede

formularse expĺıcitamente.
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Desafortunadamente para la aplicación de asignación de recursos basada en predicción con-

siderada aqúı, Ĥ(n, s) es una predicción de H(n, s) basada en CSIR significativamente antigua,

y la obtención de f(α), ademas de dif́ıcil de obtener, resulta altamente dependiente de las carac-

teŕısticas del predictor de canal utilizado para obtener Ĥ(n, s). A continuación se desarrolla una

reformulación de (7.12) en términos del error de predicción en lugar de α, dado que el primero

es la observación disponible en el caso de asignación de recursos basada en predicción.

Espećıficamente, para un algoritmo de asignación de recursos basado en predicción que con-

sidere hasta W ranuras de tiempo en el futuro, es necesario evaluar W pdfs diferentes. Se define

para cada horizonte de predicción considerado las siguientes variables aleatorias

αw =
∣

∣

∣
Ĥ(n, s+ w)

∣

∣

∣

|H(n,s)
+ σ2

Hew, (7.13)

siendo
∣

∣

∣Ĥ(n, s+ w)
∣

∣

∣

|H(n,s)
el valor de predicción del canal para el horizonte de predicción de w

ranuras de tiempo y ew la variable aleatoria correspondiente al error de predicción normalizado

para el horizonte de predicción w. Entonces, se tiene que ew =

(

αw −
∣

∣

∣Ĥ(n, s+ w)
∣

∣

∣

|H(n,s)

)

/σ2
H

de manera que las pdfs de αw y ew están relacionadas por

fαw(αw) =
1

σ2
H

few(ew). (7.14)

Reemplazando (7.14) en (7.12), el BER promedio para cada horizonte de predicción puede

evaluarse en términos del error de predicción normalizado definido ew utilizando

P̄ew(n, s+ w)=

∫ ∞

−∞

c1
σ2
H

exp



















−c2SNRδ(n, s)

(

∣

∣

∣Ĥ(n, s+ w)
∣

∣

∣

|H(n,s)
+σ2

Hew

)2

2β(n,s+w) − 1



















few(ew)dew (7.15)

=P̂ew(n, s+ w)× ρw(n),

donde P̂ew(n, s + w) indica la evaluación de (7.11) para el valor de predicción disponible del

coeficiente del canal y está dado por

P̂e(n, s+ w) = c1 exp















−c2SNRδ(n, s)
∣

∣

∣
Ĥ(n, s+ w)

∣

∣

∣

2

|H(n,s)

2β(n,s+w) − 1















, (7.16)

y ρw(n) se refiere al factor de corrección que toma en consideración la CSIR imperfecta a través

del error de predicción normalizado y está dado por
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ρw(n) =
1

σ2
H

∫ ∞

−∞
exp

{−c2SNRδ(n, s)θ(n, s+ w)

2β(n,s+w) − 1

}

few(ew)dew, (7.17)

donde θ(n, s+ w) = 2σ2
H

∣

∣

∣Ĥ(n, s+ w)
∣

∣

∣

|H(n,s)
ew + σ4

He2w. El factor de corrección en (7.17) com-

pensa en promedio las imperfecciones en la CSIR. Es claro que para el caso de CSIR perfecta

este factor se reduce a uno. Se deriva a continuación un estimador de few(ew) en (7.17) que

permita evaluar este factor de corrección.

Si se asume que el error de predicción ew es idénticamente distribuido sobre los subcanales

del sistema y es independiente de H(n, s), entonces las muestras del error de predicción para

los diferentes subcanales pueden ser utilizadas para la construcción de un histograma para

la estimación de few(ew). Siguiendo a [92], para encontrar f̂ew(ew) se utiliza la pdf emṕırica.

Definiendo ǫ = {ǫ1, . . . , ǫQ} como una observación del vector aleatorio ǫ, cuyas componentes se

organizan en orden creciente (ǫq ≤ ǫq+1), entonces se define la distribución emṕırica de ǫ como

F̂ǫ(ew) =















0 |ew| ≤ ǫ1

q/Q ǫq < |ew| ≤ ǫq+1

1 |ew| > ǫQ

, (7.18)

para q = 1, . . . , Q. F̂ǫ(ew) es una variable aleatoria con distribución binomial, con una probabili-

dad de éxito p = F̂ǫ(ew). Se espera que para Q→∞, F̂ǫ(ew) aproxime la distribución verdadera

de Few(ew). Si los umbrales en (7.18) se encuentran equiespaciados, la pdf f̂ǫ(ew) asociada a la

distribución emṕırica resulta un histograma. Para obtener la forma del estimador, suponiendo

que el i-ésimo intervalo del histograma está centrado en ǫi, y suponiendo que ω es su ancho.

Entonces, el i-ésimo intervalo estará dado por

∆i =
{

ew : ǫi −
ω

2
< ew ≤ ǫi +

ω

2

}

, (7.19)

de manera que el histograma f̂ǫ(ew) queda definido por

f̂ǫi(ew) =
Qi

Qω
para ew ∈ ∆i, (7.20)

siendo Qi el número de observaciones para las que ew ∈ ∆i. El ancho de intervalo ω, junto

con el máximo umbral para el error ǫQ en (7.18) determinan el numero de puntos de masa de

probabilidad del estimador construido. El sesgo de f̂ǫ(ew) como estimador de few(ew) puede

mostrarse que está dado para cada intervalo por

b(f̂ǫi(ew)) ≈ f
′′

ew(ǫi)
ω2

24
, (7.21)
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en donde f
′′

ew(ǫi) es la segunda derivada de few(ǫi), y el error estándar normalizado σǫ para la

estimación de few(ǫi) es

σǫ =

√

1− ωfew(ǫi)

Qωfew(ǫi)
. (7.22)

A partir de (7.21) y (7.22) puede observarse que el efecto del ancho de la celda ω en σǫ

es opuesto al efecto en el sesgo, de manera que una elección apropiada para ω es fijarlo como

ω ∝ 1/
√
Q [92].

Utilizando la pdf estimada para el error de predicción, (7.17) puede escribirse en términos

de (7.20) como

ρ̂w(n) =
1

σ2
H

ǫQ
∑

−ǫQ

exp

{

−c2SNRδ(n, s)θ̃(n, s+ w)

2β(n,s+w) − 1

}

f̂ǫi(ǫi), (7.23)

siendo θ̃(n, s+w) = 2σ2
H

∣

∣

∣
Ĥ(n, s+ w)

∣

∣

∣

|H(n,s)
ǫi+σ4

Hǫ2i . Esta última expresión es luego utilizada

para evaluar los valores de β que satisfacen P̄ew(n, s+ w) en cada subcanal, de manera que

P̄ew(n, s+ w) = P̂ew(n, s+ w)× ρ̂w(n). (7.24)

El par β∗(n, s+w), δ∗(n, s) que satisface (7.24) determina la tasa de transferencia alcanzable

r̃(n, s+ w) en el subcanal n.

Observaciones:

Tomando en consideración que el número de subportadoras de un sistema OFDMA t́ıpico

es usualmente grande (por encima de las 512 subportadoras), el sesgo y el error estándar

de (7.21) y (7.22) respectivamente serán pequeños, y los W histogramas construidos para

cada estación móvil describirán las caracteŕısticas del error de predicción en forma precisa.

En la presentación anterior, los histogramas para la estimación de few(ǫi) se construyen

basados en (7.13), la cual asume CSIR perfecta en la estación móvil para la ranura de tiem-

po actual. En una implementación práctica, las estaciones móviles calculan una estimación

de Hk(n, s) para la detección de śımbolos. Asumiendo que para el rango de predicción de

interés (varias ranuras de tiempo) el error de estimación es mucho menor que el error de

predicción, las primeras pueden ser utilizadas como referencia para la caracterización de

éste último sin afectar demasiado la f̂ǫi(ǫi) resultante.
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Si además se asume que la estad́ıstica de ew puede considerarse como invariante en el

tiempo para más ranuras de tiempo, entonces los histogramas pueden ser periódicamente

mejorados con la incorporación de nuevas muestras. Esto es

f̂ (s)
ǫi (ǫi) = ξf̂ (s)

ǫi (ǫi) + (1− ξ)f̂ (s−W )
ǫi (ǫi), (7.25)

donde 0,5 ≤ ξ ≤ 1 es un parámetro de ajuste seleccionado para compensar por la posible

variación con el tiempo de la estad́ıstica de ew.

Finalmente, los valores resultantes de r̃k(n, s+w) correspondientes a cada estación móvil se

utilizan en el algoritmo de asignación de recursos basado en predicción. En particular, en este

caṕıtulo se evalúa la caracterización del error propuesta en el esquema PFS de [25].

7.5. Análisis de complejidad computacional

El esquema propuesto de caracterización/compensación del error de predicción involucra un

costo computacional adicional cuando se lo compara con el escenario básico de CSIT imperfecta

sin compensar. Para el caso sin compensación, el costo computacional para la tarea de carga de

bits está dado por la evaluación de (7.10) para los pares posibles de β y δ. Utilizando para este

fin el algoritmo de búsqueda binaria, el número promedio de evaluaciones de (7.10) requeridas

para la búsqueda es de log2(K̃) − 1 y como máximo log2(K̃) pruebas en el peor caso, siendo K̃
el número de pares β-δ disponibles, el cual es un número pequeño en sistemas prácticos. Por

otro lado, para el esquema propuesto, el costo computacional involucrado en la construcción de

los histogramas de (7.20) y en la evaluación del factor de corrección ρ̂w(n) de (7.23) deben ser

considerados además de la evaluación de P̂ew similar a (7.10).

Los histogramas construidos tienen 2ǫQ + 1 intervalos (puntos de masa de probabilidad). El

valor de Qi en (7.20) para cada punto de masa de probabilidad puede también ser evaluado

por medio del algoritmo de búsqueda binaria para determinar el intervalo correspondiente a

cada muestra. Esta operación requiere en promedio log2(2ǫQ + 1) pruebas para cada muestra.

Entonces, el costo computacional asociado a la construcción de los W histogramas es evaluado

como O(WQ log2(2ǫQ + 1)), y asumiendo que la histogramas se actualizan cada W ranuras de

tiempo se reduce a O(Q log2(2ǫQ + 1)).

Considerando el cómputo del factor de corrección ρ̂w(n) de (7.23), este debe ser evaluado para

todos los posibles pares de β y δ para ser luego inserto en (7.24). La evaluación de (7.23) involucra

O(2ǫQ + 1) operaciones complejas, que llevan a un costo computacional de O(K̃(2ǫQ + 1))

operaciones complejas para la evaluación de todos los valores posibles de ρ̂w(n).
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Resumiendo la discusión de los párrafos anteriores, el costo computacional adicional del

esquema propuesto, comparado con el caso básico sin compensar, es de O(Q log2(2ǫQ + 1) +

K̃(2ǫQ+1)). Entonces, en la práctica la complejidad está dominada por el número de muestras de

error Q, el cual es mucho mayor que el número de pares de modulación/codificación disponibles

K̃.

7.6. Ejemplos numéricos para la asignación de recursos basada

en predicción

En esta sección se evalúa el impacto de la asignación de bits predictiva propuesta y presentada

en la Sección 7.4 que considera el error de predicción, en el desempeño del algoritmo de asignación

de recursos basado en predicción de [25] y descrito como Algoritmo 7.1. Se busca cuantificar la

mejora en el desempeño alcanzada con la caracterización emṕırica propuesta para el error de

predicción.

Se utilizan los siguientes parámetros con este propósito. Se considera el canal de bajada de

un sistema OFDMA basado en la especificación de 3GPP [1] operando en una frecuencia de

portadora de fC = 2GHz con 10 MHz de ancho de banda, 15KHz de separación interportadora

y 5µs de longitud de prefijo ćıclico. El tamaño de la FFT es 1024 y N = 600 subportadoras son

utilizadas, ocupando un 90% del ancho de banda. La longitud de una ranura de tiempo es de

M = 15 śımbolos OFDMA, equivalente a 1ms y el sistema utiliza 5% de subportadoras pilotos,

distribuidas uniformemente en tiempo y frecuencia, en donde ⌊2,8L⌋ pilotos en frecuencia son

utilizadas, siendo L la longitud de la respuesta impulsiva del canal.

El algoritmo de asignación de recursos basado en predicción considera predicciones del esta-

do de canal de hasta W = 3 ranuras de tiempo en el futuro. Se consideran tanto el caso de un

sistema con modulación adaptativa sin codificación como el caso de un sistema con modulación

adaptativa y codificación convolucional. Las constelaciones disponibles para transmisión en el

sistema sin codificación son 4-QAM, 16-QAM o 64-QAM, mientras que para el caso con codifi-

cación se utilizan las mismas constelaciones en conjunto con el código convolucional (133,171)

de tasa 1/2 con perforaciones para obtener tasas de codificación de 2/3 y 3/4. En todos los casos

el esquema de modulación para cada subcanal es seleccionado para verificar un BER objetivo

del sistema de 1 · 10−3. Las funciones de carga de bits utilizadas se muestran en las Figuras 7.3

y 7.4 para el caso sin codificar y con codificación convolucional (similar a [88]), respectivamente.

Basándose en las derivaciones de la sección 7.4, los parámetros para la construcción de los

histogramas son elegidos como Q = 600 (todos los subcanales del sistema utilizados), ω = 0,078
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Figura 7.3: Función de carga de bits utilizada en el sistema OFDMA considerado para el caso de

modulación adaptativa sin codificación.

y los ĺımites para el histograma en ±0,8. Finalmente, el parámetro ξ para la actualización de los

histogramas se fija en ξ = 0,7. Para evaluar un ambiente de propagación realista, se consideran

canales inalámbricos con desvanecimiento independiente para cada estación móvil siguiendo

la especificación ITU-Vehicular A [78], que resulta en un canal selectivo en frecuencia de 27

coeficientes para los parámetros de sistema dados. Cada coeficiente del canal vaŕıa en tiempo

de acuerdo a un espectro de Doppler tipo Jakes. Se utiliza para las simulaciones la estructura

espećıfica de estimación/predicción propuesta en el caṕıtulo 5. Los parámetros para el predictor

de canal R-BEM LRP son M̄ = 12M de manera que s1i = − cos
(

πi
M̄

)

. El valor de G resultante es

8 y se utiliza la versión simplificada con los coeficientes de escalamiento de los filtros pasabanda

fijos en 1. Finalmente, el factor de extrapolación para el predictor de Kalman se fija en 3 mientras

que el factor de decimación T es ajustado de manera de alcanzar los diferentes horizontes de

predicción. Todos los resultados de simulación fueron obtenidos promediando sobre 500 ranuras

de tiempo y un valor de relación señal a ruido de SNR=25dB.

Se presentan tres estudios por simulaciones diferentes para la evaluación del esquema de

corrección del error de predicción propuesto. Primero, se calcula el salto en la carga de bits que

resulta de CSIT imperfecta, para un único usuario y para la ventana de predicción considerada,

para analizar la degradación en la carga de bits en un escenario basado en predicción. Luego, se



136 Caṕıtulo 7. Asignación de recursos basada en predicción para OFDMA móvil
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Figura 7.4: Función de carga de bits utilizada en el sistema OFDMA considerado para el caso de

modulación adaptativa con codificación convolucional.

considera el impacto de esta diferencia en la carga de bits en la transferencia total del sistema

en un ambiente multiusuario. Finalmente, en un tercer escenario de simulación se investiga

la pérdida en desempeño en términos de transferencia total del sistema, en este caso para un

número fijo de estaciones móviles con una velocidad de desplazamiento creciente.

7.6.1. Diferencias en la carga de bits

Se discute a continuación la degradación en la carga de bits en un esquema basado en predic-

ción. Espećıficamente, se evalúa la carga de bits para una única estación móvil, desplazándose

a 50km/h, durante W ranuras de tiempo sucesivas basada en las predicciones de la CSIR. Se

compara el método propuesto que considera el error de predicción para la carga de bits basado

en (7.24) (CSIR Corregida) contra la carga de bits sin compensar de (7.11) que asume que el

error de predicción es suficientemente pequeño y puede despreciarse (CSIR Imperfecta) [25].

También se considera como referencia la carga de bits que resulta cuando el canal verdadero

es utilizado en (7.11) (CSIR Perfecta). Las Figuras 7.5 y 7.6 ilustran estos resultados para los

diferentes subcanales del sistema OFDMA y los horizontes de predicción considerados para el

caso sin codificación y con codificación respectivamente. Como es esperable, cuando se dispone
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de CSIR perfecta, la carga de bits promedio es independiente del horizonte de predicción y las

curvas para todos los valores de w aparecen superpuestas.
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Figura 7.5: OFDMA sin codificación - Carga promedio de subcanales para predicciones de a) w = 1,

b) w = 2 y c) w = 3 ranuras de tiempo y una única estación móvil. Los resultados se muestran para una

velocidad del móvil de 50km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.

Considerando CSIR imperfecta, puede observarse que la corrección basada en histogramas

propuesta, compensa de manera efectiva este efecto para w = 1 tanto para el caso con codificación

como el caso sin codificación. Más aún, para w = 2 y w = 3, la diferencia en la carga relativa a las

curvas para CSIR perfecta es reducida significativamente para la técnica propuesta, dado que el

salto es de aproximadamente 0.4 y 0.6 bits para w = 2 y w = 3 respectivamente, en contraste con
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los saltos de 0.4, 0.7 y 1 bit para w = 1, w = 2 y w = 3 respectivamente para la carga de bits sin

compensación en el caso del sistema con codificación. Para el sistema sin codificación, las curvas

tienen el mismo comportamiento, solo que al ser menor la cantidad de esquemas de modulación

disponible, la carga promedio de bits resulta menor para todos los esquemas considerados. Vale

la pena notar que la diferencia en todos los casos está uniformemente distribuida a lo largo de los

subcanales del sistema, verificando entonces que las muestras de error de todos los subcanales

pueden ser utilizadas en la construcción de los histogramas.
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Figura 7.6: OFDMA con codificación convolucional - Carga promedio de subcanales para predicciones

de a) w = 1, b) w = 2 y c) w = 3 ranuras de tiempo y una única estación móvil. Los resultados se

muestran para una velocidad del móvil de 50km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.



Ejemplos numéricos para la asignación de recursos basada en predicción 139

1 2 3
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

5

Horizonte de predicción (ranuras de tiempo)

C
a
rg

a
 d

e
 b

it
s
 p

ro
m

e
d

io
 t

o
ta

l 
(b

it
s
/s

u
b

c
a
n

a
l)

CSIR Perfecta

CSIR Corregida (Ref. Perf.)

CSIR Corregida (Ref. Est.)

CSIR Imperfecta

Figura 7.7: OFDMA sin codificación - Carga de bits promedio de todos los subcanales para predicciones

de w = 1, 2 y 3 ranuras de tiempo y una única estación móvil. Los resultados se muestran para una

velocidad del móvil de 50km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.
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Figura 7.8: OFDMA con codificación convolucional - Carga de bits promedio de todos los subcanales

para predicciones de w = 1, 2 y 3 ranuras de tiempo y una única estación móvil. Los resultados se

muestran para una velocidad del móvil de 50km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.



140 Caṕıtulo 7. Asignación de recursos basada en predicción para OFDMA móvil

Las Figuras 7.7 y 7.8 muestran la carga de subcanales para los diferentes horizontes de

predicción promediada sobre todos los subcanales del sistema. Estas figuras ilustran el salto en

la carga de bits introducido por las predicciones imperfectas del canal. Se muestra también como

este salto logra ser reducido cuando se utiliza el esquema de corrección propuesto, y que tan

larga puede ser la ventana de predicción. Puede observarse que en ambos casos el salto para

w = 3 ya es de mas de 0.5 bits en el esquema propuesto, lo cual sugiere a este horizonte de

predicción como ĺımite para el largo de la ventana de predicción. En estas figuras se muestran

dos evaluaciones para la técnica de corrección propuesta. Una corresponde al caso en que los

histogramas se construyen tomando como referencia para el error de predicción al canal real (Ref.

Perfecta), mientras que la otra corresponde al caso más practico en que la referencia está dada

por una estimación de canal (Ref. Imperfecta). Puede observarse que para ambas evaluaciones

la degradación en la carga de bits es prácticamente la misma.

7.6.2. Impacto de la degradación en la carga de bits

Se evalúa a continuación el impacto del salto en la carga de bits analizado en la sección

anterior en el algoritmo PFS descrito en la Figura 7.1. Se considera en este caso una única celda

de un sistema OFDMA, con hasta 20 estaciones móviles activas desplazándose a 25 y 50km/h

en las evaluaciones siguientes, con un horizonte de predicción de hasta W = 3 ranuras de tiempo

para el predictor de canal. La potencia de canal para las estaciones móviles está uniformemente

distribuida entre -3 y 0 dB. Como la asignación de recursos para la ranura de tiempo siguiente

está basada en el cálculo de las tasas promedio alcanzadas por las estaciones móviles al final

de la ventana de predicción, si las tasas alcanzables calculadas para las ranuras de tiempo

futuras difieren en mucho de las tasas alcanzables reales, la asignación de recursos basada en

predicción se verá degradada en términos de transferencia del sistema o no logrará verificar el

requerimiento de BER. La Figura 7.9 muestra los resultados para el PFS con W = 3 en términos

de la transferencia promedio total del sistema por subcanal (el máximo de bits por subcanal

es 6 para 64-QAM) para el caso sin codificación, mientras que la Figura 7.10 ilustra el caso

de modulación con codificación. Los resultados para CSIT perfecta se muestran como una cota

de mejor desempeño. Las Figuras 7.9 y 7.10 muestran el impacto de la CSIT imperfecta sin

compensar en el algoritmo de asignación de recursos basado en predicción. El PFS con CSIT

imperfecta no puede explotar los recursos disponibles por completo y la transferencia del sistema

resulta disminuida, en particular para el caso de pocas estaciones móviles. Por otro lado, puede

observarse que el esquema de corrección propuesto alcanza un desempeño muy próximo al caso

de CSIT perfecta, lo cual demuestra la eficacia del esquema propuesto. Se muestran nuevamente

dos curvas para el esquema propuesto. Una corresponde al caso en que la construcción de los
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Figura 7.9: OFDMA sin codificación - Tasa de transferencia del sistema por subcanal para asignación

de recursos basada en predicción con W = 3. Los resultados se muestran para una velocidad del móvil

de 25km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.

histogramas está basada en CSIT verdadera (Ref. Perfecta) y la otra para el caso en que la CSIR

perfecta es reemplazada con el caso práctico de una estimación de canal (Ref. Imperfecta). Puede

notarse que ambas curvas están muy cerca a la del caso de CSIT perfecta como en la subsección

anterior y que nuevamente, la técnica propuesta es aplicable tanto al caso con codificación como

al caso sin codificar. Esto último se debe a que los resultados difieren únicamente en que en el caso

sin codificar la transferencia total es levemente menor, manteniéndose el mismo comportamiento

relativo de las curvas para los diferentes esquemas.

Se presenta una última figura de evaluación de la tasa de transferencia total del sistema que

permite enfatizar la caracteŕıstica t́ıpica del error de predicción en esquemas prácticos como

los ilustrados en la Figura 7.2. La Figura 7.11 muestra para el sistema que utiliza codificación,

los resultados que se obtienen para una velocidad de desplazamiento mayor de las estaciones

móviles. En particular, se presentan resultados para una velocidad de desplazamiento de 50km/h.

Para esta mayor velocidad, el hecho de mantener fijo el largo de la ventana de predicción en

W = 3 implica que el horizonte del predictor de canal será mayor medido en longitudes de onda

(como se describió en el caṕıtulo 5). Puede observarse en la figura como el salto entre la técnica

propuesta y el caso ideal es mayor al que se obtiene para una velocidad de desplazamiento menor

en la Figura 7.10. Puede observarse también, que a pesar de esto, la ganancia que se obtiene

respecto del sistema sin compensar continúa siendo significativa.
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2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
4.2

4.4

4.6

4.8

5

5.2

5.4

5.6

5.8

6

Nr. de estaciones móviles

T
a
s
a
 d

e
 t

ra
n

s
fe

re
n

c
ia

 p
ro

m
e
d

io
 (

b
it

s
/s

u
b

c
a
n

a
l)

CSIT Perfecta

CSIT Corregida − Ref. Perfecta

CSIT Corregida − Ref. Imperfecta

CSIT Imperfecta

Figura 7.10: OFDMA con codificación convolucional - Tasa de transferencia del sistema por subcanal

para asignación de recursos basada en predicción con W = 3. Los resultados se muestran para una

velocidad del móvil de 25km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.
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Figura 7.11: OFDMA con codificación convolucional - Tasa de transferencia del sistema por subcanal

para asignación de recursos basada en predicción con W = 3. Los resultados se muestran para una

velocidad del móvil de 50km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.
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Finalmente, para el mismo escenario de 25km/h de las Figuras 7.9 y 7.10, se calcula el BER

obtenido. Puede verse en las Figuras 7.12 y 7.13 (nuevamente para el caso sin codificar y con

codificación respectivamente) que, dado que las funciones de carga de bits son discretas, todas

las curvas resultan por debajo del requerimiento de BER del sistema, lo cual es esperado desde

el punto de vista que la carga de bits para información imperfecta del canal subestima la calidad

real del mismo. El caso de CSIT perfecta es entonces la referencia de desempeño de interés en

este caso. Un valor de BER por debajo de esta referencia indica que los recursos del sistema

no están siendo explotados en su totalidad. El esquema propuesto satisface el requerimiento de

BER del sistema para todos los casos analizados. Por último, en el caso de CSIT sin corregir, el

BER resultante se encuentra por debajo de la referencia de caso de conocimiento perfecto del

canal, indicando un uso ineficiente de los recursos del canal.
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Figura 7.12: OFDMA sin codificación - Valor de BER obtenido para asignación de recursos basada en

predicción con W = 3. Los resultados se muestran para una velocidad del móvil de 25km/h y el valor de

BER objetivo es de 1 · 10e−3.
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Figura 7.13: OFDMA con codificación convolucional - Valor de BER obtenido para asignación de

recursos basada en predicción con W = 3. Los resultados se muestran para una velocidad del móvil de

25km/h y el valor de BER objetivo es de 1 · 10e−3.

7.6.3. Dependencia con la velocidad de las estaciones móviles

En este último escenario de simulación se continúa la investigación de la dependencia del

desempeño con la velocidad de desplazamiento de las estaciones móviles. Se considera nuevamen-

te un horizonte de predicción de hasta W = 3 ranuras de tiempo para el predictor de canal, y 10

estaciones móviles desplazándose a velocidades desde 50 hasta 200 km/h con una distribución

de potencia de canal igual al utilizado para obtener las Figuras 7.9 a la 7.13. Las Figuras 7.14

y 7.15 ilustran la tasa de transferencia promedio del sistema por subcanal para los esquemas

de carga de bits comparados sin utilizar y utilizando codificación respectivamente. Estas figuras

muestran como la diferencia en la carga de bits aumenta a medida que la velocidad de despla-

zamiento de las estaciones móviles es mayor (el error de predicción aumenta para un horizonte

de predicción en ranuras de tiempo fijo). En todos los casos, el esquema de caracterización del

error de predicción propuesto logra reducir esta diferencia significativamente comparado con el

caso sin compensar.
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Figura 7.14: OFDMA sin codificación - Tasa de transferencia alcanzable por el sistema con diferentes

velocidades de móvil y para asignación de recursos basada en predicción con W = 3.
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Figura 7.15: OFDMA con codificación convolucional - Tasa de transferencia alcanzable por el sistema

con diferentes velocidades de móvil y para asignación de recursos basada en predicción con W = 3.
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7.7. Comentarios finales

Se propuso una caracterización del error de predicción para asignación de recursos basada

en predicción en el canal de bajada de un sistema OFDMA operando sobre un canal de radio

móvil cuando se dispone de información imperfecta del estado del canal. Basado en la gran

cantidad de muestras en frecuencia disponibles en un sistema OFDMA t́ıpico, se desarrolló un

enfoque emṕırico basado en histogramas para la caracterización del error de predicción para los

diferentes horizontes de predicción de la ventana de predicción considerada.

Se evalúo el esquema propuesto bajo condiciones realistas de canal, parámetros de sistema

y un predictor de canal práctico capaz de ser implementado en las estaciones móviles. Los

resultados de simulación indican que el esquema propuesto supera a algoritmos de asignación

de recursos basados en predicción similares que no toman en cuenta el error de predicción, dado

que alcanza una transferencia del sistema cercana al caso de conocimiento perfecto del canal

satisfaciendo el BER objetivo del sistema, reduciendo de manera eficaz la diferencia en la carga

de bits para el caso en que el error de predicción no es tomado en cuenta.



Caṕıtulo 8

Conclusiones generales y ĺıneas de

trabajo futuras

8.1. Conclusiones generales

Esta tesis ha presentado el diseño de estimadores y predictores de canal para comunicaciones

inalámbricas móviles basadas en sistemas multiportadora, con la caracteŕıstica de ser recursivos,

basados en una estructura ortogonal, robustos frente a la forma del espectro Doppler del canal

y de bajo costo computacional. También se incursionó en la última etapa de la tesis en el diseño

de compromiso entre la capa f́ısica y la de acceso al medio en un sistema OFDMA de acceso

múltiple, mediante la presentación de un algoritmo de asignación de recursos de canal, que

basado en la estructura de estimación/predicción desarrollada, consigue mejorar el desempeño

de algoritmos de asignación de recursos multiusuario solamente basados en información referida

a la capa de acceso al medio.

Los diseños presentados en la primer parte de la tesis combinan y utilizan recursos de las áreas

de caracterización estad́ıstica de sistemas f́ısicos, compactación de la información mediante el uso

de representación en funciones base ortogonales y filtrado y predicción adaptativa, aprovechando

las virtudes de cada una de estas áreas. Estas son:

1. Basado en la modelización estad́ıstica de las caracteŕısticas de los canales de radio variantes

en el tiempo, se logra, mediante el uso de una aproximación a la transformada discreta del

coseno, una representación de la dinámica del canal robusta frente a la forma del espectro

Doppler del canal y con un número reducido de parámetros.
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2. El diseño obtenido es recursivo, con lo que requiere en general una cantidad menor de

śımbolos piloto para su funcionamiento que las alternativas basadas en procesamiento

por bloques, resultando además una estructura bien condicionada para el desarrollo de

un predictor de canal de baja complejidad computacional que hereda las propiedades de

robustez frente al Doppler de la estructura de estimación utilizada. Se obtiene además

una estructura modular en términos de las funciones base utilizadas que es fácilmente

adaptable a distintos parámetros de sistema.

3. La complejidad de los algoritmos adaptativos que resultan de la técnica propuesta es

comparable a la del algoritmo de gradiente estocástico mientras que presentan la capacidad

para el seguimiento de la dinámica del canal del filtro de Kalman.

Se han presentado una serie de ejemplos numéricos de aplicación de las estructuras desa-

rrolladas, tanto en canales planos como en canales selectivos en frecuencia, considerando la

simulación de éstos en términos de modelos estandarizados que representan ambientes realistas

para el tipo de aplicaciones consideradas. Más aún, se ha evaluado también el desempeño sobre

canales medidos experimentalmente en ambientes t́ıpicos de este tipo de sistemas obteniéndose

en todos los casos resultados satisfactorios.

En la segunda parte de la tesis se ha explorado la aplicación de las estructuras de estimación

y predicción desarrolladas, en el diseño conjunto desde el punto de vista de las capas f́ısica y

de acceso al medio de algoritmos de asignación de recursos multiusuario para las aplicaciones

basadas en OFDMA móvil. El esquema propuesto, mediante la incorporación de las restricciones

impuestas por diseños prácticos de la capa f́ısica del sistema, permite mejorar el desempeño de

los algoritmos de distribución de recursos, usualmente diseñados desde el punto de vista de la

capa de acceso al medio basados en una idealización de los parámetros de la capa f́ısica que no

describe de manera adecuada implementaciones realistas. La metodoloǵıa de diseño desarrollada

permite:

1. Obtener una evaluación realista de las condiciones de borde impuestas por la capa f́ısica a

la capa de acceso al medio de sistemas de comunicaciones multiportadora actuales.

2. Utilizar estas condiciones de borde como herramienta para el diseño y análisis de algoritmos

propios de la capa de acceso al medio, permitiendo el desarrollo de esquemas de aplicación

práctica.

En términos generales, se resume la contribución de haber presentado una metodoloǵıa global

de diseño para sistemas multiportadoras en ambientes multiusuario móviles en donde, en base
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a una estructura de baja complejidad, se presenta una estrategia de diseño capaz de hacer

seguimiento y predicción del canal de radio, que al resultar de una complejidad computacional

baja, es fácilmente implementable en unidades móviles caracterizadas por un bajo poder de

cómputo. Esta estructura de estimación/predicción habilita el diseño de algoritmos de asignación

de recursos multiusuario mejorados, que a partir de la incorporación de información referida a

imperfecciones propias de la capa f́ısica, se ajustan de manera realista al desempeño de sistemas

prácticos. Se abarcaron también aspectos alternativos respecto del modelado de los canales de

radio móviles con resultados prometedores en cuanto a la posibilidad de aplicación sobre distintas

áreas relacionadas a las estimación de parámetros en donde se disponga de cierta información

estad́ıstica del proceso a estimar que pueda aprovecharse en una formulación en funciones base

como la presentada.

8.2. Ĺıneas de trabajo futuras

Como ĺıneas de trabajo futuras se prevé por un lado el análisis y desarrollo de algoritmos

de estimación de parámetros diseñados a partir de las estructuras desarrolladas, que incorporen

ademas consideraciones relativas a las imperfecciones de los sistemas multiportadora analizados,

fundamentalmente aspectos de sincronización en frecuencia y en tiempo, aśı como también el

problema de interferencia intercelda que los aspectos de sincronización no ideal introducen. La

estructura presentada, derivada a partir de conceptos de la transformada discreta del coseno tiene

caracteŕısticas particulares de caracterización espectral que la hacen particularmente atractiva

para su aplicación en estos casos y es un tema de investigación que ha tenido un renovado interés

en los últimos años [52, 53, 60, 61, 66, 68].

Otra ĺınea de investigación prometedora como continuación de los trabajos aqúı expuestos,

es la de la aplicación de técnicas de baja complejidad como las presentadas en el diseño por

entrecruzamiento de las capas f́ısica y de acceso al medio de sistemas multiusuario OFDMA.

A diferencia del caso de los canales cableados, que son invariantes en el tiempo, la separación

del tratamiento de la capa f́ısica y la de acceso al medio en canales inalámbricos (que son por

naturaleza dinámicos en el tiempo) no permite el mejor aprovechamiento del sistema, en el

sentido que la dinámica de la capa f́ısica no es explotada en la asignación multiusuario. De la

misma manera, la optimización de la capa f́ısica sin considerar la dinámica asociada a la fuente de

información no permite garantizar parámetros de calidad de servicio [36, 79]. Esto ha motivado

el desarrollo en los últimos años de técnicas de diseño con entrecruzamiento entre las capas

f́ısica y de acceso al medio de manera de lograr una optimización conjunta de la asignación

multiusuario que tome en cuenta tanto la dinámica de la capa f́ısica como la dinámica de la

fuente de información [79].



150 Caṕıtulo 8. Conclusiones generales y ĺıneas de trabajo futuras

En este sentido, el diseño de aplicaciones de usuarios múltiples operando sobre canales de

radio móviles, evoluciona actualmente de manera clara a la incorporación de parámetros de

calidad de servicio cada vez mas restrictivos que hacen indispensable el desarrollo de soluciones

que contemplen el entrecruzamiento de capas del sistema. La optimización de la distribución de

potencia de los usuarios, aśı como la posibilidad de incorporar diferentes parámetros de calidad

de servicio para cada uno, considerando siempre las condiciones de borde impuestas por la capa

f́ısica son algunos de los objetivos de diseño espećıficos de interés [80, 83, 84]. Dado que éstas

tecnoloǵıas están basadas en algoritmos de capa f́ısica como los presentados en esta tesis, se

prevé que esta puede ser una ĺınea de investigación muy prometedora.



Lista de abreviaciones

3

3GPP Third generation project partnership. Sociedad para el proyecto de tercera genera-

ción.

A

ACG Amplitude craving greedy. Solicitud de amplitud egóısta.

AR Autorregressive. Autorregresivo.

ARMA Autoregressive moving average. Autoregresivo de promediado móvil.

AWGN Additive white Gaussian noise. Ruido aditivo blanco Gaussiano.

B

BABS Bandwidth allocation based on signal to noise ratio. Asignación de ancho de banda

basado en la relación señal a ruido.

BEM Basis expansion model. Modelo de expansión en base.

BER Bit error rate. Tasa de error de bits.

C

CP Cyclic prefix. Prefijo ćıclico.

CSIR Channel state information in the receiver. Información de estado de canal en el

receptor.

CSIT Channel state information in the transmitter. Información de estado de canal en el

transmisor.
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D

D/A Conversión digital a analógico.

DCT Discrete cosine transform. Transformada discreta del coseno.

DFT Discrete Fourier transform. Transformada discreta de Fourier.

DPSS Discrete prolate spheroidal sequences. Secuencias esferoidales alargadas discretas.

E

ESPRIT Estimation of signal parameters via rotational invariance techniques. Estimación de

parámetros de señal por medio de técnicas de invarianza rotacional.

F

FFT Fast Fourier Transform. Transformada rápida de Fourier.

FIR Finite impulse response. Respuesta impulsiva finita.

I

IBI Interblock interference. Interferencia interbloque.

ICI Intercarrier interference. Interferencia interportadora.

IDCT Inverse discrete cosine transform. Transformada discreta del coseno inversa.

IDFT Inverse discrete Fourier transform. Transformada discreta de Fourier inversa.

IEEE Institute of electrical and electronics engineers. Instituto de ingenieŕıa eléctrica y

electrónica.

IFFT Inverse fast Fourier Transform. Transformada rápida de Fourier inversa.

IIR Infinite impulse response. Respuesta impulsiva infinita.

ISI Intersymbol interference. Interferencia interśımbolo.

ITU International Telecommunication Union. Unión Internacional de Telecomunicacio-

nes.



LISTA DE ABREVIACIONES 153

L

LRP Long range predictor. Predictor de largo alcance.

LS Least squares. Cuadrados mı́nimos.

LTE Long term evolution. Evolución a largo plazo.

M

MDL Minimum description length. Longitud mı́nima de descripción.

MMSE Minimum mean square error. Error medio cuadrático mı́nimo.

MSE Mean square error. Error medio cuadrático.

N

NMSE Normalized mean square error. Error medio cuadrático normalizado.

O

OFDM Orthogonal frequency division multiplexing. Multiplexado por división ortogonal en

frecuencia.

OFDMA Orthogonal frequency division multiple access. Acceso múltiple por división ortogonal

en frecuencia.

P

pdf Probability density function. Función de densidad de probabilidad.

PFS Proportional fair scheduler. Diagramador proporcional equitativo.

PFS Prediction base Proportional fair scheduler. Diagramador proporcional equitativo

basado en predicción.

P/S Conversión paralelo a serie.

PSK Phase shift keying. Modulación por corrimiento de fase.
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Q

QAM Quadrature amplitude modulation. Modulación de amplitud en cuadratura.

QPSK Quadrature phase shift keying. Modulación de corrimiento de fase en cuadratura.

R

R-BEM Recursive basis expansion model. Modelo de expansión en base recursivo.

R-DCT Recursive discrete cosine transform. Transformada discreta del coseno recursiva.

RLS Recursive least squares. Cuadrados mı́nimos recursivo.

S

SNR Signal to noise ratio. Relación señal a ruido.

SOS Sum of sinusoids. Suma de sinusoides.

S/P Conversión serie a paralelo.

W

WCDMA Wideband code division multiple access. Acceso múltiple de banda ancha por división

en códigos.
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