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Resumen

La multiplexacién por division de frecuencia ortogonal (OFDM) es una de
las técnicas de transmisibn mas prometedoras entre las tecnologias
existentes debido a sus caracteristicas Unicas. Hoy en dia, existe en el
mercado una gran cantidad de posibilidades para implementar una red
inalambrica. El IEEE respondiendo a las necesidades del mercado y los
fabricantes, comprendio la necesidad de un estandar que limitase y definiese
cada uno, para que su uso fuese lo mas eficiente posible. La estandarizacion
ha permitido desvincularse de tecnologias propietarias, consiguiendo una
plataforma abierta con productos de mayores prestaciones y a un precio
mucho mas ajustado. Este trabajo de titulacion comienza con una breve
descripcion general de las ventajas y desventajas de los sistemas OFDM y
tiene como objetivo implementar la capa fisica del estandar LAN inalambrico
IEEE802.11a, que es uno de los estandares IEEE basados en OFDM, en los
arreglos de puerta programables de campo (FPGA). Antes de comenzar la
implementacion, el sistema general IEEE802.11a se ha modelado y simulado
en el entorno MATLAB.

Palabras claves: MULTIPLEXACION, FRECUENCIA, OFDM, IEEE,
ESTANDARES, FPGA.
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CAPITULO 1: GENERALIDADES DEL PROYECTO DE GRADO.

1.1. Introduccioén.

IEEE estandariz6 los protocolos 802.11 para redes inalambricas de area
local (Wireless Local Area Network, WLAN) en 1997, incluidos los estandares
802.11a, 802.11b, 802.11g, 802.11ny 802.11acl. En estos cinco estandares,
802.11b y 802.11g usan la banda de 2.4 GHz, que también es utilizada por
muchos otros protocolos inalambricos, tales como Bluetooth y ZigBee.

El protocolo 802.11n usa las bandas de frecuencias de 2.4 GHz y 5 GHz,
mientras que 802.11ay 802.11ac usan solo la banda de frecuencia de 5 GHz.
Con mas y mas aplicaciones que utilizan tecnologias inalambricas en los
altimos afios, se llena en la banda de 2.4 GHz. En aplicaciones del mundo
real, la velocidad de transmision de datos no siempre alcanza la velocidad
nominal en parte debido a la colision del canal, lo que conduce a una

experiencia degenerada del usuario.

Por lo tanto, los protocolos 802.11a, 802.11n y 802.11ac que utilizan la
banda de 5 GHz han atraido cada vez mas atencion porque la interferencia
potencial en la banda de 5 GHz es menor que la de la banda de 2.4 GHz. Se
considera que 802.11a estd desactualizado ya que la velocidad maxima de
datos es de solo 54 Mbps. Como sucesor de 802.11n, 802.11ac tiene el
potencial de lograr un rendimiento agregado mas alla de 1 Gbps en la banda
de 5 GHz.

En aplicaciones précticas, se puede notar que el ancho de banda real
del protocolo 802.11ac puede no alcanzar el ancho de banda nominal, en
parte debido al impacto de la configuracion del hardware y el entorno de
trabajo. Este documento es para probar la velocidad de transmision de datos
real con el protocolo 802.11a en plataformas FPGA-Xilinx (en el lado de
transmision y recepcién) y usarlo como referencia para aplicaciones de
comunicacion inalambricas. Mientras tanto, las influencias de la distancia de
transmision y la duracion de la transmision en la velocidad de datos también

se prueban y discuten.



1.2. Antecedentes.

Los dispositivos FPGA son muy utilizados para el desarrollo de
diferentes aplicaciones en especial se pueden comportar como transmisores,
receptores, codificadores, moduladores, entre otras, para lo cual FPGA es
muy robusta para evaluar redes de comunicaciones inalambricas y
alambricas. En la carrera de telecomunicaciones se pudieron encontrar
algunos trabajos donde utilizando las plataformas FPGA, tales como Altera y
Xilinx. Las dos son muy utilizadas y robustas para el procesamiento de
informacion, e inclusive se puede utilizar para el procesamiento de sefiales

digitales e imagenes.

1.3. Definicién del problema

Los altos costos de equipos de comunicaciones inalambricas no
permiten que se puedan realizar trabajos investigativos mediante el uso de
FPGAs. En consecuencia, surge la necesidad de la implementacion y
evaluacion del estandar IEEE 802.11a a nivel de la capa fisica utilizando la
plataforma FPGA-Xilinx.

1.4. Justificacién del problema a investigar.
Mediante la implementacion de FPGA se obtendran las métricas de

rendimiento del estandar IEEE 802.11a y de la tasa de errores de bits (BER).

1.5. Objetivos
1.5.1. Objetivo General:
Realizar la evaluacion del estandar IEEE 802.11a a nivel de la capa fisica

utilizando la tarjeta FPGA-Xilinx

1.5.2. Objetivos especificos:
v Describir la fundamentacion tedrica del estandar IEEE 802.11a.
v' Diseflar los subsistemas de transmision y recepcion del sistema
propuesto para el estandar IEEE 802.11 a mediante una FPGA-Xilinx.
v' Evaluar los resultados obtenidos mediante la variacion de parametros de

variables tanto del transmisor como del receptor.



1.6. Hipotesis
Mediante la evaluacion del estandar IEEE 802.11a al nivel de la capa
MAC y que permitird contar con una nueva herramienta didactica para nuevas

propuestas de trabajos de titulacién utilizando FPGAs tanto Altera como Xilinx.

1.7. Metodologia de investigacion.

El trabajo de titulacion utliza el método de investigacion
cuasiexperimental, cuyo disefio es descriptivo y explicativo y su enfoque es
puramente cuantitativo. Es descriptivo, porque caracteriza los fundamentos
tedricos de las comunicaciones inalambricas a través de los estandares de
IEEE y es explicativo, porque a través de las simulaciones realizadas en una
FPGA se explica la propuesta del modelado.



CAPITULO 2: MARCO TEORICO

2.1. El Estandar IEEE 802.11a.

El estandar IEEE 802.11a, publicado por el Comité de Estandares IEEE
LAN/MAN (IEEE 802.11) en 1999, es un estandar de comunicacién de red de
area local inaldmbrica en la banda de 5 GHz. Define los requisitos para la capa
fisica (PHY) y la capa de control de acceso medio (MAC). La capa fisica define
como se transmiten los bits sin formato en un paquete a través de un enlace
de comunicacion y especifica las funciones de codificacidn y sefializacion que
transforman los bits sin formato en ondas de radio. La capa MAC define la
interfaz entre la capa fisica y el bus de interfaz de la maquina. En este capitulo,

se explicara brevemente la capa fisica del estandar IEEE 802.11a.

2.2. Estructura general

El IEEE802.11a es el primer estandar del comité IEEE 802.11 que utiliza
la multiplexacion por division de frecuencia ortogonal (OFDM) como técnica
de modulacién. Transmite una forma de onda analégica, convertida a partir de
una sefial digital, a través de las bandas de Infraestructura de Informacién
Nacional sin Licencia (U-NII), 5.15- 5.25 GHz, 5.25-5.35 GHz y 5.725- .825
GHz. Cada banda contiene 4 canales con un ancho de banda de 20 MHz y
los limites de potencia de salida de estas bandas son 40 mW, 200 mW y 800
mW, respectivamente. (Ramén A., 2014, pag. 35)

IEEE802.11a divide el canal de 20 MHz en 64 subportadoras con un
espaciado de 312.5 KHz y utiliza 48 de ellas como subportadoras de datos, 4
de ellas como piloto y las otras como proteccién para evitar interferencia del
canal adyacente. Mientras que las subportadoras piloto transmiten una
secuencia de simbolos predeterminada para el seguimiento del canal, las
subportadoras de datos transmiten flujo de informacién modulada mediante el
uso de técnicas de modulacion de amplitud de fase (PSK) o modulacion de
amplitud en cuadratura (QAM). (Herrera B. & Rodriguez L., 2018, pag. 46)

El esquema OFDM permite que el IEEE802.11a transfiera los datos sin

procesar a una velocidad maxima de 54 Mbps. El estandar también es



compatible con las velocidades de datos de 6, 9, 12, 18, 24, 36 y 48 Mbps al
cambiar el tipo de modulacion y la velocidad de codificacion de correccion de
errores de reenvio (Forward Error Correction, FEC) de las subportadoras de
datos. La duracion del simbolo se especifica como 4 us en el estandar y 800
ns se utilizan para prefijo ciclico para garantizar una recepcion libre de ISI de
los simbolos transmitidos a través de un canal con un retardo extendido hasta
250 ns.

2.3. El formato de trama de IEEE 802.11a.

Cada trama en la capa fisica de IEEE 802.11a incluye preambulos del
procedimiento de convergencia de capa fisica (PLCP), encabezado PLCP y
unidad de datos de servicio de capa fisica (PSDU), bits de cola y almohadilla,
como se muestra en la figura 2.1. El preambulo PLCP consta de 10
predmbulos cortos y dos preambulos largos. Los preambulos cortos se utilizan
para la deteccion de cuadros, el control automético de ganancia y la
sincronizacion de temporizacién. La frecuencia establecida y la respuesta del
canal también se estima a través de los preambulos largos que se envian

inmediatamente después del preambulo corto. (Estrella F., 2017, pag. 60)

—e . PLCP Header —_—

Rate |Reserved| Lengthl Parity| Taill § Service PSDU Tail | Pad
bits

T EE Ry aln

4bits | 1hit | 12bits| 1Dbit | 6 bils 16 bits 6 bits
oLOP Prermbion -......-...,“_t RPSK Rate-1/2 : . OFDM Data Symbols :
* - S . Rate indicated by signal field :
10 Short Preambles || Long Preambles Ff  Signal Field Data
2 OFDM Symbols 2 OFDM Symbols & 1 OFDM Symbol Vanable number of OFDM symbols :

= - i e &
- - - i - i

10x08=8ps 16+2x32=8ps ~ 0B+32=4ps Moy X 4 ps

¥
fy )
L

Figura 2. 1: Formato de trama del estandar IEEE 802.11a
Fuente: (Estrella F., 2017, pag. 61)

La longitud de los preambulos cortos es de 0.8 s, lo que equivale a una
quinta parte de un periodo de simbolo regular. Se generan tomando la IFFT
de la siguiente secuencia, S,¢.,6, que produce una sefal periddica con un
periodo de 16 muestras. Al repetir la sefial producida dos veces después de
agregar el prefijo ciclico, se generan diez simbolos de preambulo cortos

idénticos.



S_seas = 4/13/6(0,0,1+ §,0,0,0,—1 — 5,0,0,0,1 + 5,0,0,0, -1 — ,0,0,0,
~1-34,0,0,0,1+3,0,0,0,0,0,0,0,—1 — §,0,0,0,—1 — 4,0,0,0,1 + j,
0,0,0,1+ 7,0,0,0,1+ 4,0,0,0,1 + 5,0,0) (2.1)

La secuencia de preambulo larga se compone de un prefijo ciclico y dos
simbolos de preambulo largos idénticos. A diferencia de los otros simbolos
OFDM, la longitud del prefijo ciclico para esta secuencia es igual a 32
muestras. La razén de esto es el uso de los preambulos largos para la
estimacion de desplazamiento de frecuencia fina evitando la discontinuidad
entre los simbolos consecutivos. Las 52 subportadoras se utilizan durante la
generacion de los preambulos largos y estan modulados por los elementos de
la siguiente secuencia. (Bafos, Afaqui, Lopez, & Garcia, 2017, pag. 39)

L_s2=(1,1,-1,-1,1,1,-1,1,-1,1,1,1,1,1,1,-1,-1,1,1,—1,1, 1,1,

1,1,1,0,1,-1,-1,1,1,-1,1,-1,1,-1,-1,—1,—1,-1,1,1,—1, -1, 1,

1

~-1,1,-1,1,1,1,1) (2.2)

El primer simbolo después de los simbolos de entrenamiento largos se
denomina campo de sefial, que se transmite utilizando la modulacién BPSK y
la velocidad de codificacion en 1/2, y contiene los pardmetros de velocidad y
longitud. La informacién sobre el tipo de modulacion y la velocidad FEC que
se utiliza en el resto de la trama se transmite a través del parametro de
velocidad de 4 bits y el parametro de longitud indica el nimero de bytes de

informacion en la PSDU, tal como se muestra en la tabla 2.1.

Tabla 2. 1: Parametros dependientes de la velocidad en el estandar IEEE 802.11a

velocidad | velocidad | Modulacion | Codificacion Bits Bits de

de datos de velocidad | codificados | datos por

(R) por simbolo |  simbolo
1101 6 Mbps BPSK Ve 48 24
111 9 Mbps BPSK ¥ 48 36
0101 12 Mbps QPSK Ve 96 48
0111 18 Mbps QPSK ¥ 96 72
1001 24 Mbps 16QAM Ve 192 96
1011 36 Mbps 16QAM ¥ 192 144
0001 48 Mbps 64QAM 23 288 192
0011 54 Mbps 640QAM ¥ 288 216

Fuente: (Bafios et al., 2017, pag. 42)




El campo de servicio, transmitido después del campo de sefial, contiene
16 bits y se utiliza para sincronizar el descifrador de datos en el receptor.
Luego, la trama OFDM transporta la carga util de PSDU que envia la capa
MAC. Los seis bits de cola cero siguen a la PSDU para forzar el decodificador
Viterbi en el receptor a estado cero. Finalmente, el final de la trama se llena
con los bits de la almohadilla para que el nimero de bits en los simbolos de

datos se convierta en un multiplo de los bits codificados en un simbolo OFDM.

2.4. Bloques de transmisor IEEE802.11a

El estandar IEEE802.11a especifica solo la parte de transmision de la
capa fisica y proporciona los requisitos de rendimiento para el receptor. Esto
permite a diferentes fabricantes desarrollar sus propias soluciones de receptor
gue son compatibles entre si. La cadena de transmision especificada por el
estandar se ilustra en la figura 2.2. Los bloques transmisores en esta cadena

se explican brevemente en las siguientes subsecciones.

Entrada Codificador Banda base

: Intercalador Mapeo de Insercion A
| c O ificadOT o | — - — gregar
Corriente > de blogue simbolos piloto REL

Convolucional j .
prefijo Gl Seiial

Figura 2. 2: Diagrama de bloques del transmisor IEEE 802.11a
Fuente: (Estrella F., 2017, pag. 68)

2.4.1. Codificador de datos.

El transmisor IEEE 802.11a utiliza un aleatorizado de datos que utiliza
una secuencia binaria pseudoaleatoria (PRBS) para aleatorizar todos los bits
de informacién, excepto el campo de sefial, para no transmitir una secuencia
larga de unos o ceros. El aleatorizado utiliza el polinomio S(x) = x” + x* + 1
que genera una secuencia ciclica de longitud 127 y el estado inicial del
aleatorizado se establece aleatoriamente al comienzo de la transmision. El
receptor estima el estado inicial del codificador observando los primeros siete

bits del campo de servicio.

2.4.2. Codificador Convolucional
Para lograr una transferencia de datos confiable, todos los bits de
informacion en la trama, incluido el campo de sefial, estan codificados con un

codificador convolucional. El estandar IEEE 802.11a utiliza los polinomios del



generador estandar de la industria, g0 = 1338 y g1 = 1718 para producir dos
bits de salida para cada bit de entrada, y admite las tasas de codificacion 1/2,

2/3 'y 3/4 al pinchar los datos antes de la transmision.

2.4.3. Intercalacion de datos

La técnica de intercalado de bloques se utiliza en el estandar IEEE
802.11a para mejorar el rendimiento de los codigos de correccion de errores
de reenvio. Todos los bits en la salida del codificador convolucional estéan
intercalados por un intercalador de blogues y el tamafio del bloque de
intercaladores esta determinado por el nimero de bits codificados por simbolo
OFDM, NCBPS. El entrelazado consta de dos pasos de permutacion y en el
primer paso de permutacion, los bits codificados adyacentes se asignan a
subportadoras no adyacentes. En el segundo paso de permutacion, el indice
de bits de los bits codificados consecutivos en la constelacion se cambia

continuamente para evitar los largos recorridos de los bits LSB.

2.4.4. Modulacion de subportadora.

En el transmisor IEEE 802.11a, un IFFT de 64 puntos multiplexa las
subportadoras ortogonales y las subportadoras se renumeran como en la
figura 2.3 antes de realizar la transformacion de Fourier. Solo 48 de ellos se
utilizan para la transmisién de datos y se modulan utilizando BPSK, QPSK,
16-QAM o 64-QAM de acuerdo con el parametro de velocidad (Rate). Las
subportadoras P_,,,P_,, P, y P,; estdn dedicadas a sefales piloto de tipo
peine que se utilizan para rastrear las variaciones de fase debido al canal
variable en el tiempo o un error de desplazamiento de frecuencia. Las
subportadoras piloto se modulan utilizando BPSK y, para evitar la generacion
de lineas espectrales, transmiten una secuencia binaria pseudoaleatoria
generada por el mismo polinomio utilizado en el aleatorizado.

¥ » ] [
Py P, DC P, Py

Mulo Nulg
portadores | | | | portadores

32 -26 -21 -7 0 7 21 26 31
Mimeros de subportadora

Figura 2. 3: La asignacion de frecuencia de las subportadoras IEEE 802.11a
Fuente: (Estrella F., 2017, pag. 85)



2.5. Disefo del receptor IEEE 802.11a.

Como se mencion6 en la seccion 2.1, el estandar IEEE 802.11a no
especifica la estructura del receptor. Por esta razon, antes de implementar el
transceptor IEEE 802.11a en la FPGA, primero se debe disefiar el receptor en
un entorno MATLAB. Ademas, también se debe desarrollar un simulador para
observar el rendimiento del receptor y garantizar que nuestra solucién de
receptor sea compatible con el transmisor especificado en el estandar. En esta
seccion, los algoritmos que se utilizan en el receptor y el simulador MATLAB

se explicaran en detalle.

2.5.1. Arquitectura del receptor

La figura 2.4 muestra la arquitectura del receptor de banda base para el
estandar IEEE 802.11a. El receptor obtiene la sefial entrante de banda base
de un convertidor analdgico/digital (Analog to Digital Converter, ADC) con una
frecuencia de muestreo de 20 MHz. Luego, basicamente realiza las
operaciones del transmisor (véase la figura 2.2) en orden inverso para
reconstruir la secuencia transmitida. A diferencia del transmisor, el receptor
también incluye algunos bloques de sincronizacion para demodular la sefial

recibida correctamente. (Salazar Soler, 2016, pag. 50)

Simbolo de sincronizacion 4/
Banda base Marco > S > Sincronizacion i > Retirar > gom- i
.. Deteccion Ffecuen.cia A Sincronizacion > I;[ecuen_cm fi‘na Ciclico CDmTID
Sefial Rx Sincronizacién Incronizacion Prefijo SNED
Estimacion
Y Y
Salida - . «
) Decodificador |eg— 1T &__PBloguear o Constelacidn | g Canal ~ 64 puntos
" Bitstream - Pescifradorl ™ Desintercalado Desmapear | - lgualdad < FFT

Figura 2. 4: Diagrama de bloques de la arquitectura del receptor IEEE 802.11a
Fuente: (Salazar Soler, 2016, pag. 52)

Como primer paso en la cadena del receptor, se detecta una trama
entrante buscando los preambulos cortos en la sefal recibida. Luego, el
receptor estima aproximadamente el desplazamiento de frecuencia de la
portadora y encuentra el limite del simbolo OFDM mediante el uso de los
predmbulos cortos. A continuacion, el error de desplazamiento de frecuencia
se corrige de manera mas precisa con la ayuda de los preambulos largos y

las muestras recibidas se abren en una ventana para eliminar el prefijo ciclico.
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Ademas, los coeficientes de respuesta al impulso del canal se estiman

utilizando los simbolos largos del preambulo.

Después de tomar la FFT de las muestras recibidas en ventana y la
respuesta al impulso del canal, se realiza una ecualizacion del canal del
dominio de frecuencia para implementar una demodulacién coherente. Luego,
los simbolos complejos recibidos en la constelacion se transforman en
simbolos de bits y la secuencia de estos simbolos se reorganiza mediante el
desintercalado de bloques, que es la operacion inversa de la intercalacion en
el transmisor. Finalmente, los cédigos de correccion de errores se decodifican
usando el algoritmo de decodificacion Viterbi de decision dura o suave y el
bloque descodificador recupera el flujo de bits original.

En las siguientes subsecciones, se explicaran en detalle los algoritmos
de sincronizacion, estimacion de canales y ecualizacion utilizados en el
receptor. Los otros bloques mostrados en la figura 2.4, como la decodificacion
de Viterbi, el mapeo de constelaciones y los bloques de desintercalado, se
analizaran en la seccién 3.2, que proporciona los detalles de implementacién

del receptor.

2.5.2. Deteccion de tramas.

La deteccion de tramas es la tarea de decidir si hay o no una trama
entrante y dar una estimacion aproximada del tiempo de inicio de la trama.
Esta tarea puede describirse como un problema de prueba de hipoétesis al
comparar una variable de decision u con un umbral predefinido, Thr. Si la

variable de decision supera el umbral, indica la presencia de la trama.

El algoritmo mas conocido para encontrar el limite de inicio de la trama
entrante es medir la potencia de la sefial recibida. Este algoritmo forma una
variable de decisién u al tomar la relacién de la potencia de la sefial recibida
dentro de las dos ventanas consecutivas, tal como se expresa en la ecuacion.
(2.3) Cuando no hay una trama transmitida, las muestras de sefal recibidas,
r[n], consisten solo en ruido y la potencia recibida es igual a la potencia de

ruido. Sin embargo, durante la transmision de una trama, la potencia de
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entrada en el receptor es igual a la suma del ruido y la potencia de la sefial.
Entonces, como se muestra en la figura 2.5a, la variable de decision u crea

un pico en el limite inicial de la trama.
Zj}[ll |}'[” — ‘I : (2.3)
P rn—i— D)) -

£ ui=0)

p(n) =

Donde D es igual a la longitud de un simbolo de preambulo corto.

10
[
—Thr
| )MJ‘/
0
100 200 300 400
indice de muestra
(a)
0.8 se |
— Thr
06 1
04
02
0 re |
100 200 300 400

indice de muestra
(b)
Figura 2. 5: Variables de decision, (a) método de potencia, (b) método de Schmidl y

Cox
Fuente: (Chen & Yang, 2012. pag. 26)

El método de potencia es un algoritmo eficiente si el receptor no tiene
conocimiento a priori de los preAmbulos en la trama recibida. Sin embargo, el
estandar IEEE 802.1l1a utiliza una secuencia predeterminada como un
predmbulo corto y repite esta secuencia 10 veces al comienzo de cada trama.
Para aprovechar la periodicidad de los preambulos, se utiliza el algoritmo
“‘delay and correlate” propuesto por Schmidl y Cox. (Chen & Yang, 2012,
pag.27)

Del mismo modo que el método de potencia, el algoritmo de Schmidl y

Cox también utiliza dos ventanas deslizantes para generar la variable de
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decision. La primera ventana, P en la figura 2.6, mide la correlacion entre la
sefal recibida y su version retardada. Para obtener una variable de decision
independientemente del nivel de sefial, la segunda ventana calcula la potencia
de la sefial recibida dentro de la ventana de correlacion y normaliza la variable
de decision. La figura 2.5b muestra este método crea una meseta a lo largo
de la duracién de los preambulos cortos, por lo que el inicio de tramas puede
detectarse de manera solida al comparar la variable de decision, ug., con un

umbral predefinido.

ffn ¢[n] O
Lo} ;? > Z; cln] | 1
| !]_SC
A n D
2~ PR 3 el F—f ()2 )
i1

Figura 2. 6: Diagrama de bloques de correlaciéon de sefal recibida y retardada.
Fuente: (Chen & Yang, 2012, pag. 35)

2.5.3. Sincronizacion de frecuencia gruesa

Antes de realizar la sincronizacion de temporizacidon que utiliza la
correlacion cruzada entre la sefial recibida y la sefial transmitida original, el
desplazamiento de frecuencia portadora entre el transmisor y el receptor debe
corregirse aproximadamente. Para lo cual se debe utilizar el algoritmo
propuesto para realizar la sincronizacion de frecuencia. De acuerdo con este
algoritmo, el desplazamiento de frecuencia, denotado por &f, se puede
estimar encontrando la fase de la correlacion entre dos simbolos de

entrenamiento consecutivos.

Si esta presente un desplazamiento de frecuencia, las muestras
recibidas pueden escribirse en términos de la sefial transmitida, t [n], y el ruido,

n [n] como en la ecuacion (2.4):

rln] = tinle 200/ fo onfn] 24

Entonces, la correlacion compleja, Cs[n], entre dos preambulos cortos
consecutivos se escribe como en la ecuacién (2.5), donde Ns es igual a 16,

gue es la longitud del preambulo corto.
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Ng—1

Csln] = Z rin— k] x r*[n—k — Ng
k=0
Ng—1

Z tn—k

k=0

o D

f(n—k)/ fs I 10278 flk+Nz—n)/fs ;
eIk fe 5 §*[n — k — Ng|d?m o f(FNs—mifs o pojse

S
— oI2mfNs/[s Z tln — k| x t*[n — k — Ng| + noise term (2.5)
-=(]
Debido a la periodicidad en los preambulos cortos, la sefial transmitida,
t [n — k], esigual at [n — k — Ng] a través de la ventana de correlacion. Y asi,

la ecuacion (2.5) se puede simplificar como
e Ng—1
Cs[n| = eJ2m0f Ns/ fs Z tln — ,T.']|"1 + mnoise term (2.6)
k=0

Entonces, el desplazamiento de frecuencia de la portadora puede
estimarse facilmente a partir de la fase de Cg[n].

—~ fs£Cs[n]

5. —
it 37N (2.7)

Una estimacién aproximada del desplazamiento de frecuencia es
suficiente para el proceso de sincronizacién de temporizacion. Entonces se
realiza la operacion de cuantificacion, definida en la ecuacion. (2.8), en el ..
Esta cuantizacion proporciona simplicidad en la implementacion al considerar
solo unas pocas frecuencias en lugar del rango completo de frecuencias.

128 - ‘m 1 4+
— +0.5] - ITH (2.8)

_5};_.J = sign (Ef ) :

Donde el operador |x| denota el entero mas grande no mayor que x.
Después de estimar el §f. en términos generales, el desplazamiento de
frecuencia estimado se elimina facilmente de la sefial recibida multiplicandolo
con una sefal exponencial compleja cuya frecuencia es igual al negativo de

la frecuencia estimada.

2.5.4. Sincronizacion de tiempo
Después de realizar el proceso de sincronizacion de frecuencia

aproximada, la siguiente tarea del receptor es la sincronizacion de tiempo que
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encuentra el punto de inicio de los simbolos OFDM. Esta tarea es uno de los
problemas mas criticos en el disefio del receptor porque un error de
sincronizacion de tiempo puede causar un ISI significativo que degrada el

rendimiento del receptor directamente.

Para encontrar el punto de inicio del simbolo con precision, se realiza la
sincronizacion de tiempo en dos pasos. En el primer paso, la métrica de
autocorrelacion, M [n] en la ecuacion (2.9), se calcula utilizando el algoritmo
de retraso y correlacion. La longitud del bloque de correlacién y retraso se
selecciona como la mitad de la duracién total de los preambulos cortos, de
modo que la métrica M [n] crea un pico al final del dltimo preambulo corto
(véase la figura 2.7a). Por lo tanto, se obtiene facilmente una estimacion
aproximada del desplazamiento de tiempo utilizando la ecuacion (2.10).

0

70 =

Mn] = Z rln — klr*[n — k—80]| (2.9)
k=0
n = arg max M[n] (2.10)
T B

8

6| 4
4 1
=

2t 4

0 I 1 1

0 50 100 150 200 250

muestra index-n

(@)

30f - - - - .

C(n)

0 50 100 150 200 250
muestra index-n

(b)
Figura 2. 7: (a) Métrica de autocorrelacion, (b) Métrica de correlacion cruzada
Fuente: (Chen & Yang, 2012, pag. 38)
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La estimacién aproximada, 7, puede ser ligeramente anterior o posterior
al tiempo exacto debido a la existencia de ruido en la sefial recibida. Por lo
tanto, se realiza el segundo paso para mejorar la precision de la estimacion.
En este paso, se calcula una métrica de correlacion cruzada, C,,
correlacionando la sefal recibida con el preAmbulo corto original, SP, y luego
se calcula el desplazamiento del tiempo de inicio residual de los preambulos

cortos usando la ecuacion. (2.11)
15 -
Cln] = |Y rln—k]SP[15— K]
k=0
M = arg max Z C[m + 16k]
k=0

0<m=<15

Finalmente, el desplazamiento de tiempo exacto se calcula con la ayuda

de 71 y m realizando la regla de decision definida por la ecuacion (2.12)

-

(n/16) =% 16 + m. if |(n mod 16) —m| <=8
Naff = § (n/16 +1) x 16 +m, if ((n mod 16) —m) = §
(n/16 — 1) x 16 +m, if ((n mod 16) —m) < —8

h

0 2 4 L] B 10
SNR

Figura 2. 8: Rendimiento del algoritmo de sincronizacion de tiempo
Elaborado por: Autor.
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Donde el operador / se utiliza para divisiones enteras. El rendimiento del
algoritmo de sincronizacién de temporizacion también se simula en MATLAB
bajo el ruido blanco gaussiano aditivo y la probabilidad de falla de
sincronizacion versus SNR y que se ilustra en la figura 2.8.

2.5.5. Sincronizacion de frecuencia fina.

En esta subseccion el receptor debe corregir el desplazamiento de
frecuencia de la portadora debido a la falta de coincidencia del oscilador local
0 un desplazamiento Doppler para eliminar el ICI. Por lo tanto, se utilizan los
predmbulos largos de la misma manera para obtener una estimacion mas
precisa del desplazamiento de frecuencia. Si la funcion de correlacion
compleja, definida en la ecuacién (2.3) se calcula para los preambulos largos
cuya longitud es 64, da un resultado cuatro veces mas preciso que los cortos.
Luego, el desplazamiento de frecuencia se estima a partir de la fase del
resultado de correlacion, C,[n], de la siguiente manera (ecuacion 2.13)

ﬂf_: _ f£Cp[n]

2764

Como resultado, el desplazamiento de frecuencia se puede eliminar de
la sefal recibida multiplicandola con exp (—j2néf,n/f,) y la estimacion final
se puede escribir combinando las estimaciones gruesas y finas de la siguiente

manera (ecuacion 2.14):
5F = |8F.] + 7.

La ecuacién (2.13) muestra que el desplazamiento de frecuencia
maximo estimado esté limitado por la regién inequivoca de la fase C;[n]. Esto
significa que este algoritmo puede compensar un desplazamiento de
frecuencia maximo de |§fmax|L = f;/128 = 156: 25 KHz si se usan los Unicos
preambulos largos. Desde el uso de los preambulos cortos para la estimacion

aproximada, este limite se extiende hasta |§fmax| = fs/2Ng = 625 KHz.
2.5.6. Estimacion de canal
En un canal de comunicacion inalambrico, la sefial transmitida llega a la

antena del receptor a través de multiples rutas con diferentes retardos y
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ganancias. Por lo tanto, el receptor debe estimar la respuesta del canal para
demodular coherentemente los simbolos recibidos. El estandar IEEE 802.11a
supone gue el canal inalambrico no cambia durante el periodo de transmision
de un paquete. Transmite dos simbolos largos de preAmbulo al comienzo de
cada trama para que el receptor pueda obtener los coeficientes de respuesta
al impulso del canal (ecuacion 2.15).

L—1 L—1

hln] = Z hi-d[n—1] = Z a; exp(jb;)d[n — 1|

i=( i=0

Para analizar el efecto del canal de mdltiples rutas en las muestras
recibidas, se considera un modelo de canal de multiples rutas simple con L
toques como en la ecuacion (2.15). La sefal recibida resultante se puede
escribir de la siguiente manera (ecuacion 2.16):

L—1

y[n] = z[n] * hn| + wln| = Z hi - z[n — 1] + w[n]
i=0
donde x[n] es la sefal transmitida en la ecuacion (2.2) y w[n] es un ruido
gaussiano blanco de banda base complejo. Usando la periodicidad de la sefial
transmitida durante los preambulos largos, la convolucién en el dominio del
tiempo en la ecuacion. (2.16) puede expresarse mediante una multiplicacion

matricial para los simbolos de preambulo como el siguiente (ecuacion 2.17):

o Tp Tgy *tr  T3_L49 hy wy

n Iy o - Ta3-L+3 IFIi'] wh

Y62 gz Tel o oo Ta3—L hi—2 wea

He3 Tgz Tz " TE3—L+1 ‘P".T,—l wgg
L™ \ 9 4, L A

Y = X - H + W

Desde este punto de vista, el vector de respuesta al impulso del canal,
H, puede estimarse utilizando la técnica de estimacién de minimos cuadrados

(LS) de la siguiente manera (ecuacion 2.18):
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A=x".(x - x")'.y=x"Y

donde X* denota el inverso generalizado de Moore Penrose de X. La
extension maxima de retardo del canal inalambrico debe ser menor que la
longitud del intervalo CP para una recepcion libre de ISI, por lo que la longitud
del vector de respuesta al impulso del canal en la ecuacion (2.17) se
selecciona como igual a la longitud del intervalo CP, 16. Ademas, las muestras
recibidas del primer y segundo simbolos de preambulo largos se pueden
promediar para reducir la variacion de ruido en los coeficientes de canal

estimados y la ecuacion (2.18) puede reescribirse como sigue:

H=1X*(¥i+Y)
2.5.7. Ecualizacién de canal

Después de estimar la respuesta al impulso del canal, el receptor debe
eliminar los efectos del canal de la sefial recibida. Esta es la tarea del bloque
de ecualizaciébn que normaliza todas las subportadoras con su funcion de
transferencia de canal estimada. Para analizar el efecto del canal de mdultiples
rutas en cada subportadora, se escribe la FFT de la sefial recibida en la

ecuacion (2.16) y queda (ecuacion 2.20):

N-1

Y[k] = Z y[n| exp (—JET%)

=1

p—1 N1 i
= ;m elt Z[.x.!':n — 4] exp ( 0 I.:J) + WIK]
p—1 N—-1N-1

6, i kn—4)\ Fm
_Zq el ZZ ‘L[A—r][\p( T ) [}.p( T)—I—II L3

i=( n=0 k=0
P k1
— _,T‘LF [Jrl'] Z i1 i ("N.I:l (J’ (H: — 2 1'5-)) + II Jr|]
=0 -

= X[K] - H[K] + W[k]

Como resultado de la ecuacion (2.20), los efectos del canal en cada
subportadora pueden compensarse si el receptor conoce la funcién de
transferencia de canales para todos los indices de la subportadora. Este
conocimiento se puede obtener facilmente tomando la FFT de los coeficientes
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de respuesta al impulso del canal que se encuentran en la ecuacion. (3.18)
Luego, la ecualizacion del canal se puede realizar usando un ecualizador de

dominio de frecuencia de un toque de la siguiente manera

— Y[k
Xk|=—

HIK]

donde H[k] es la funcién de transferencia de canal estimada en la k'
subportadora. Ademas de la ecualizacién de cada subportadora, el receptor
también debe seguir la fase de la portadora mientras recibe los simbolos de
datos en un paquete. Debido al hecho de que el procedimiento de
sincronizacion de frecuencia no es un proceso perfecto, habra un pequefio
error de frecuencia residual en la sefial ecualizada. Este error de frecuencia
provoca una rotacibn de fase en la constelacion recibida y degrada
significativamente el rendimiento del sistema. La rotacion de fase debido al
error de frecuencia residual es la misma para todas las subportadoras y la
cantidad de rotacion de fase en el enésimo simbolo de datos OFDM puede

estimarse utilizando las cuatro subportadoras piloto como sigue:

z’ Hn.ﬂ'
d, =7 Z b

21 —%7 7.9 LN

donde R, k es la subportadora piloto ecualizada recibida y P, k es la
subportadora piloto transmitida del enésimo simbolo de datos OFDM.
Después de estimar el valor de fase acumulado, los puntos de constelacion

ecualizados de cada simbolo de datos OFDM se derivan multiplicandolos con

exp(—j®y).

2.6. Simulador IEEE 802.11a en MatLab.

Para observar el rendimiento de los algoritmos del receptor, se modela
primero el transmisor IEEE802.11a en MATLAB. El estandar IEEE 802.11a da
un ejemplo de codificacion de una trama para la capa fisica. Se aplica el
mensaje transmitido definido en este ejemplo a la entrada de nuestro modelo
de transmisor y se confirma la validez de nuestro modelo comparando su

salida con la forma de onda del dominio del tiempo obtenida en el estandar
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para este ejemplo. Después de modelar el transmisor, se disefia el simulador
gue se muestra en la figura 3.6 para probar nuestra solucion de receptor bajo
un canal multitrayecto con ruido gaussiano blanco aditivo y estadisticas de
desvanecimiento de Rayleigh. A través de este simulador, el rendimiento del
receptor se puede observar en varias condiciones de canal y para diferentes

parametros del transmisor y el receptor.

El primer parametro en la interfaz gréfica de usuario (GUI) esta
etiquetado como “1. Channel Type” y el modelo de canal entre el transmisor y
el receptor se pueden ajustar como AWGN o canal de desvanecimiento
dispersivo en tiempo de ejecucion a través del menu emergente justo al lado
de esta etiqueta. Si se selecciona el modelo de canal de desvanecimiento
dispersivo, el nUmero de taps (tomas) de retardo multitrayecto es determinado
por el segundo parametro y la respuesta de impulso del canal instantaneo se

puede observar en la figura 2.9d.

a) TX Data h) Estimated SNR (dB)
40 . . -
'UU—U_I_HILFLFLFUU_ULFU_I_HIU'UU_LFU_UIHJ_U'U_LH_H_H_M_UULFI agbe e
0 b) Unequalized RX Signal7] e) TX power spectrum (dB) Sus  20pes - et
T T T - T 10 T T H H 10 T
: 0 i ;
i) Bit rate (Mb/s)
50 T .
T 4
TN SAMMASS S MRS S SO LSS SO AR RSN
o i ;
i) BER iper packet)
107 q
107 1
107
10 s s . s
k) Frequency Est Error (KHz)
2 . . - .
P b
] +
A Lo B o]
2 i i H L
‘| 4.SymbolsPacket: 30 4 '
v o p : : : : : : i | 5.Freqdeviation: 111.60 KHz ! k
d) Channel Response (50ns) A e SRR e R e = . » —
2 — — : : : : : : ;| 6. Viterbi Decision Type : Hard Decision v
— - oL : : : :
Freq Corrected : [v] Constellation [v] Spectrum 7. Power Amplifier Type : Linear v
Do N 1. Channel Type : Dispersive Fadng  v| 8. AmplfieriB0: 150008 < | |
4 01 2 3 4 5 B 7 3 g) 2. ¥ of delaytaps: 6 j:lll 9. Select Window type : Sin®2 from standard
[7] ConstantMode : [24Mbps ¥ | 3 nput SNR: 30.00dB 1 '] 10Window Length: % 11.70CP _{ '
Figura 2. 9: Instantanea de tiempo de ejecucion del simulador IEEE802.11a de

Matlab
Fuente: (Salazar Soler, 2016, pag. 80)
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Ademas, la relacion sefal/ruido (Signal to Noise Ratio, SNR) en la
entrada del receptor se puede configurar usando la barra deslizante
etiquetada como “3. Input SNR:" y el simulador informa la SNR estimada de
la sefial recibida ecualizada, tal como se muestra en la figura 2.9.h. El quinto
parametro en la GUI crea una desviacion entre los osciladores locales del
transmisor y el receptor y el rendimiento del algoritmo de estimacion de

frecuencia se muestra en la figura 2.9.k.

El simulador permite al usuario seleccionar el modelo de amplificador de
potencia como Modelo Saleh lineal, de recorte o no lineal y ajustar el factor de
retroceso de entrada del amplificador. Ademas, el simulador también muestra
el espectro de potencia de la sefal transmitida en la figura 2.9.e para
demostrar las distorsiones en el espectro causadas por el amplificador de

potencia no lineal.

Para suprimir las radiaciones fuera de banda, la técnica de ventanas
propuesta en el estandar se puede aplicar a la sefial transmitida suavizando
las transiciones entre los simbolos OFDM. Los ultimos parametros en la GUI

seleccionan la funcién de ventanas y ajustan la duracién del suavizado.
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CAPITULO 3: DESARROLLO DE LA PROPUESTA.

3.1. Vision general del proyecto implementado en una FPGA.

En el presente trabajo se realiza la implementacion del transceptor IEEE
802.11a en la plataforma de desarrollo de radio definida por software
(Software Defined Radio, SDR) de factor de forma pequefio (SFF) de Lyrtech.
La ruta de recepcion del modulo RF de Lyrtech convierte la sefial recibida a
una frecuencia intermedia a 30 MHz. Esto significa que la sefial IEEE802.11a
recibida en la entrada del convertidor analégico a digital (Analog to Digital
Converter, ADC) tiene una frecuencia maxima de 40 MHz vy, por lo tanto, la
frecuencia minima de muestreo debe ser de 80 MHz de acuerdo con los
criterios de Shannon-Nyquist.

Si la sefial recibida se muestrea a 80 MHz, se requiere un filtro de paso
bajo muy agudo en la etapa de conversion de banda base para suprimir las
imagenes especulares de la sefial digital. Por esta razon, la frecuencia de
muestreo del ADC y la frecuencia de reloj del sistema de la FPGA se

seleccionaron como 120 MHz.

Se utiliza la herramienta System Generator de Xilinx para desarrollar la
implementacion FPGA del transceptor. Esta herramienta facilita el disefio de
hardware FPGA para el procesamiento de sefales digitales (Digital Signal
Processing, DSP) y se extiende a la herramienta de simulacién Simulink de
MatLab para proporcionar un entorno de desarrollo de alto nivel para FPGA
Xilinx. Primero se disefian los modelos de sistema del transmisor y receptor
en el entorno Simulink utilizando la biblioteca Xilinx que incluye los modelos
de precision de bits para los bloques de circuitos en la FPGA. Luego, se
obtuvieron los cddigos HDL para que los modelos sean creados

automaticamente por System Generator de Xilinx.
En este capitulo, se explicara en detalle la implementacion del generador

del sistema de las arquitecturas de transmisor y receptor segun el estandar
IEEE802.11 a. Ademas, el rendimiento de la tasa de error de bit medido (BER)
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del receptor bajo un canal de ruido blanco gaussiano aditivo (AWGN) se

presentara al final del capitulo.

3.2. Implementacion del transmisor

La implementacion del generador del sistema del transmisor se divide en
cinco subsistemas como se muestra en la figura 3.1. El primer subsistema se
denomina control de proceso (ProcessControl), esta disefiado para controlar
el flujo de sefnal desde la capa MAC hacia el DAC. El segundo subsistema
(FecAndInterleaver) se utiliza para implementar las operaciones basadas en
bits, es decir, la codificacion convolucional y el intercalado.

CarrierModulation
1 )—PUF‘X*E*U txData sType UFix 3 0 » sType o Bool P str
t}(DaiauF\x 12 Bool - re_o Fix 18 1 din_i
@é‘ubtxwmdr sStr P 5 Str Bool Fix_18_1
sStr o dac_i
HWrAdr Liw sStr _|—Dtype —
Bool UFix 3.0 biype 222 DAC_|
(3 3 ——W{txWrEn mod »(mod i P
XWrEn Bool > din_q
UFix 3 0 modi  dout Bool ,, din dout o =
" < g e ol FIIB_14 im oLl 18.17 Fx 18 17
moae L L X
UFix_12_0 Bool | en dac_q 4‘(* = E }
== nOiBytes rdy - wen ay | B2 im i cen DAC_Q
nOfBytes Y -
Bool Bool | t Fix_16_14
(4 ——mstr rst_o s miType MO Interpolation
xStr i wndFnc
Bool Bool d UFix 3 0
rst busy [ plfecDis M UFix_16_15 — Boo FDATool
reset .
(780 ProcessControl| | FecAndinterleaver WmeWFE?;m wndWrEn
L Gore ]
fecDis busy windowWrEn CycliclFFT UpFilter

Figura 3. 1: Modelo del generador del sistema del transmisor
Elaborado por: Autor.

Luego, el subsistema de modulacién de portadora (CarrierModulation)
convierte los bits intercalados en los simbolos de constelacién compleja y el
subsistema CycliclFFT toma las transformadas inversas de Fourier de estos
simbolos para generar la sefial de banda base en el dominio del tiempo.
Finalmente, el bloque de interpolacion (Interpolation) sincroniza la salida IFFT
con el DAC que funciona a 120 MHz. En las siguientes subsecciones, se

explicara en detalle la implementacion de cada subsistema.

3.2.1. Subsistema 1: Control de procesos.

La interfaz de la capa fisica con la capa MAC es proporcionada por el
subsistema de control de procesos. La capa MAC ajusta la velocidad de datos
y el nUmero de bytes en la trama, que se transmitiran, a través de las entradas

‘mode" y “nOfBytes”, respectivamente. Después de eso, comienza la
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transmision conduciendo la entrada “txStr" a nivel l6gico alto y escribe los

bytes para la trama actual en el bufer de entrada del transmisor.

Después de disparar desde la entrada “txStr ", el subsistema de control
de procesos calcula el nimero de simbolos OFDM requeridos para el marco
actual y genera las sefales de inicio de simbolo, “sStr" y de tipo de simbolo,
“sType ", para controlar el flujo de sefial a través de todos los subsistemas en
el transmisor, Ademas, este bloque también produce el campo de sefial y los

bits de datos de OFDM codificados al leer los bytes en el bufer de entrada.

En la figura 3.2 se muestra el bloque de control de proceso que produce
los bits sin procesar para solo un simbolo OFDM por 480 ciclos de reloj y los
otros subsistemas procesan estos bits de forma canalizada para producir las
sefales en cuadratura y en fase de la banda base.

480 ciclos de reloj = 4 usec
| | |

Inicio de simbolo _h ﬂ ﬂ h h J_l ﬂ L
Tipodesimbolo — Y 0 ¥ 1 Y 2 § 3 4 (s {5 { s
1

1 1 1 | 1 1
Salida de control de proceso ! sro ¥ sTI Y rro { m Signal | Data0 ¥ Dail § Dat

Intercalador de tarifas:?: !{ STD .; 8T1 .H LTD !: LT F, Signal .‘ Datal) .l at
Modulacién de portadora ¥ ]{ 1 sT0 ; aT1 : Iro (LI H“iﬂml X Dat
Salidaciclicade IFFT ) '} 'Y Y sro! X s Y 1ro ¥ oo 1
Salida de UpSampler : K | H 1 1 i IS'I‘O‘I }(Ei.'l‘llr I LTD | :( LTL! I:

= STO: Preémlbulo corllo 0'LTO:1preémbu‘Io Iargoﬂ‘ - Seﬁal:r campo dre sefial r
« ITS: preambulo corto 1 +« LT1: Preambulo largo 1 - DataX: X'th OFDM Data Symbol

Figura 3. 2: Diagrama de tiempos de la estructura de la tuberia del transmisor.
Elaborado por: Autor.

3.2.2. Subsistema 2: FecAndInterleaver

La figura 3.3 muestra la arquitectura de implementacion del subsistema
FecAndinterleaver (la codificacién convolucional y el intercalado). En primer
lugar, los bits entrantes del subsistema de control de procesos estan
codificados por el bloque ConvEncoder que produce la salida de dos bits por
cada entrada de un bit. Luego, los bits producidos se almacenan en una
memoria de bloque de doble puerto. En el siguiente intervalo de canalizacion,
los bits almacenados del simbolo OFDM anterior se leen en un orden
determinado por las permutaciones del intercalador y los coédigos de

perforacion definidos en el estandar IEEEB02. 11a.
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Figura 3. 3: Implementacién del subsistema FecAndIinterleaver
Elaborado por: Autor.

Sin embargo, se debe generar un orden de lectura diferente para cada
tipo de modulacion y combinacién de velocidad FEC. Para simplificar la
implementacion, las direcciones de lectura de los bits intercalados y
perforados se guardan en una memoria de solo lectura (Read Only Memory,
ROM). De esta manera, el subsistema solo genera los punteros de direccién
secuenciales para la ROM de la direccion de lectura. Luego, la salida de esta
ROM se usa para leer los bits deseados de la memoria del bloque.

3.2.3. Subsistema 3: modulacién de portadora.

El subsistema de modulacion de portadora (CarrierModulation) captura
los bits en serie producidos por el bloque FecAndinterleaver y los divide en
grupos de 1, 2, 4 o 6 bits segun el tipo de modulacion: BPSK, QPSK, 16-QAM
0 64-QAM, respectivamente. Luego, convierte los grupos producidos en
sefiales complejas que representan los puntos de constelacion tal como se
muestran en las tablas 3.1 a 3.3. Considerando todo el tipo de modulacion,
hay 16 componentes diferentes en fase y 15 componentes de cuadratura

diferentes de las constelaciones.

Como consecuencia de eso, el subsistema de modulacién de portadora
mantiene todos los puntos de constelacion en dos tablas de busqueda (Look
Up Table, LUT), una para el componente en fase y otra para el componente
de cuadratura, y aborda las LUT utilizando los grupos de bits producidos y la

entrada de tipo de modulacién para generar los simbolos de la constelacion.
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Tabla 3. 1: Mapeo IQ de las modulaciones BPSK y QPSK.

Modulacion BPSK Modulacidn QPSK
. En-fase Cuadratura . En-fase . Cuadratura
Bit: b0 (In-Phase) | (Quadrature) Bit: b0 (In-Phase) Bit: b1 (Quadrature)
1 0 0 —142 0 —-1/42
+1 0 1 +1/72 1 +1/42
Elaborado por: Autor.
Tabla 3. 2: Mapeo I1Q de la modulacion 16-QAM.
- ) En-fase : . Cuadratura
Bits (b0: b1) (In-Phase) Bits (b2: b3) (Quadrature)
00 —3//10 00 —-3/\10
01 —1/10 01 —-1/\/10
11 +1/4/10 1 +1/V/10
10 +3/4/10 10 +3//10
Elaborado por: Autor.
Tabla 3. 3: Mapeo IQ de la modulacion 64-QAM.
- A En-fase : e Cuadratura
Bits (b0: b1: b2) (In-Phase) Bits (b3: b4: b5) (Quadrature)
000 —7/V42 000 —7/V42
001 —5/V42 001 —5/V42
011 —3/Va2 011 —3/\42
010 —1/Va2 010 —1/\42
110 +1/4/42 110 +1//a2
111 +3/V42 111 +3/V42
101 -|—5,."‘~.,."'E 101 -I-S,’\.."'E
100 1742 100 +7/Va2

Elaborado por: Autor.
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En la figura 3.4 se muestra el subsistema de modulacion de portadora
donde almacena los simbolos de constelacion generados en un bufer. En el

siguiente intervalo de proceso, los simbolos almacenados se leen en un orden




desplazado, tal como se describié en la seccion 2.3.4, y las subportadoras
piloto se insertan en las posiciones apropiadas. Para interpolar la sefial
transmitida, el bloque de modulacion de portadora también extiende la
secuencia de entrada de la transformada de Fourier a 256 puntos por relleno
de ceros. Ademas, al comienzo de cada trama, este subsistema envia las
secuencias de preambulo almacenadas en una ROM al bloque IFFT

multiplexando la salida.
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Figura 3. 4: Subsistema de modulacién de portadora
Elaborado por: Autor.

3.2.4. Subsistema 4: IFFT ciclico

El subsistema cycliclFFT toma la IFFT de los simbolos de la
subportadora del dominio de la frecuencia para generar la sefial de banda
base del dominio del tiempo. El tamafio de IFFT se selecciona como 256 para
interpolar la sefial de salida cuatro veces. Para la implementaciéon FPGA del
IFFT de 256 puntos de manera canalizada, se utiliza el algoritmo de retardo

Unico de retroalimentacion (Single Delay Feedback, SDF) Radix-22.

La complejidad de este algoritmo en términos del numero de
multiplicaciones complejas es la misma que el algoritmo Radix-4 IFFT, pero
conserva la estructura de mariposa y del algoritmo radix-2 para reducir el
namero de adiciones. Para una operacion IFFT de punto N, el algoritmo SDF
Radix 22 utiliza el multiplicador complejo 4log, N — 1, la adicién compleja de

4log, N y la memoria de datos complejos N — 1.
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N-1
z(n] = 3 X[k - Wy O<n<N &1

k=0

El algoritmo Radix — 22 SDF diezma las muestras de salida de IFFT de
punto N, definidas como en la ecuacion anterior, por un factor de cuatro.
Luego, combina los factores de rotacion comun y simplifica la ecuacion de la
siguiente manera.

11 ; . s , .
PP ST EEEIRT SR

Nja—1
z[dn + 2ny +ny| = E
k=0 ki1=0 k=0
1

— Z E[k 1L ;:_] .'ﬂ'ln'rl."l-'-l__ - ]] i 1.__1__--"&k‘+.|‘x‘2."\'-_."'-1]ﬂj ) 1__1_.-':3'1;'2_?—211}|:k‘+.|‘\‘2."\'-_."'=1.]

Donde,

Blk,ny] = X[k] + (—1)™ + X[k + N/2] and ny = {0,1}, ny = {0,1}

De acuerdo con la ecuacién (3.2), una IFFT de N puntos de una
secuencia puede calcularse facilmente utilizando una IFFT de N/4 puntos
después de realizar las operaciones de multiplicacion compleja y de mariposa,
tal como se ilustra en la figura 3.5. Desde este punto de vista, se puede tomar
una IFFT de 256 puntos en cuatro etapas, donde cada etapa involucra dos
estructuras de mariposa y una multiplicacion compleja. La multiplicacion en la
Gltima etapa es trivial, por lo que se puede eliminar y solo se necesitan tres

multiplicaciones complejas para realizar la transformacion inversa de Fourier.

La figura 3.6 muestra la implementacion del generador del sistema de la
primera mariposa en la primera etapa. La arquitectura de mariposa necesita
las primeras 128 muestras para calcular las salidas, por lo que se utiliza un
bloque de memoria de acceso aleatorio (Random Access Memory, RAM) para

proporcionar un retardo de 128 muestras. Mientras recibe la Ultima mitad de
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la secuencia de entrada, la implementacion agrega la muestra entrante con

retardo y envia el resultado a la salida.
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Figura 3. 5: Estructura Radix 22 SDF tipo mariposa para IFFT de 16 puntos.
Elaborado por: Autor.

Al mismo tiempo, también resta las muestras de entrada del retardo y
escribe el resultado en el bufer de retardo. En el siguiente intervalo de
procesamiento, los resultados de la resta se leen desde el bufer y se dirigen
a la salida mientras se almacena en bufer la primera mitad de la siguiente

secuencia. El proceso pipeline se lleva a cabo de esa manera.

La implementacion de la segunda mariposa es similar a la primera,
excepto la multiplicacion trivial por j. La salida de la segunda mariposa se
multiplica con los factores de rotacibn en una ROM por un multiplicador
complejo. En la figura 3.7 se muestra el multiplicador complejo que se
implementa en cascada con cuatro DSP48 para realizar cuatro

multiplicaciones reales y dos adiciones sin usar ningun recurso externo.
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Figura 3. 6: Implementacion de FPGA de la Butterfly 1 en la etapa 1.
Elaborado por: Autor.
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Figura 3. 7: Implementacion compleja del multiplicador con cuatro DSP48
conectadas en cascada
Elaborado por: Autor.

Las muestras de dominio de tiempo se obtienen en un orden inverso de

bits a partir de la salida de la Gltima etapa de IFFT, por lo que las muestras de

salida del bloque IFFT se almacenan en una RAM para su reordenamiento.

Después de completar la transformada de Fourier, las muestras calculadas se
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leen desde la memoria intermedia de una manera ciclica y se multiplican con
una funcién de ventana, tal como se muestra en la figura 3.8, para suprimir las
radiaciones fuera de banda. La funcion de ventana se almacena en una
memoria de bloque y la capa MAC puede actualizarla para cambiar la duracién
de suavizado, TW.

I l If.]ll.-'kl?l'.])1 | IFFT

1

IFFT

GUAKD
i
4

—iT,

Figura 3. 8: llustracion de la ventana del simbolo OFDM
Elaborado por: Autor.

Ademas de estos, el nucleo de IFFT disefiado también se comparo con
el nucleo de Xilinx IFFT disponible en términos de utilizacién de recursos de
FPGA, tal como se muestra en la tabla 3.4. Por lo tanto, nuestra
implementacion utiliza los segmentos FPGA un 29% mas eficientemente que
el nacleo Xilinx.

Tabla 3. 4: Comparacién de recursos de los nucleos IFFT

Recursos Nucleo Xilinx IFFT | Nucleo IFFT propuesto
Segmentos (Slice) 1897 1343
Reloj Flip-Flop 2847 1716
Tabla iﬁlﬂ)%squeda 2797 2306
Bloque de RAM 3 3
Multiplicador DSP48 12 12

Elaborado por: Autor.

3.2.5. Subsistema 5: Interpolacion.

La velocidad de salida del subsistema CycliclFFT es igual a 80 Msps,
mientras que la frecuencia de funcionamiento del reloj del DAC es de 120
MHz. Por esta razén, el subsistema de interpolacion esta disefiado para
interpolar las muestras recibidas del blogue CycliclFFT por un factor de 3/2.
Para realizar la interpolacion en 3/2, la sefial de entrada se muestrea primero

insertando dos ceros entre las muestras de entrada.
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Luego, la sefal producida es filtrada por un filtro de paso bajo y
disminuida por un factor de dos, tal como se muestra en la figura 3.9. Sin
embargo, no es necesario implementar todos los pasos de interpolacion, solo
se puede considerar el calculo de las muestras utilizadas por el muestreador

inferior.

80 Msps Sobremuestre 240 Msps LPF, hn] 240 Msps Desmuestreo
| by 3 © 1,m, =05 by 2
x[n] vin] D= — e 1 ) yin]

Figura 3. 9: Diagrama de bloques para la interpolacion por 3/2
Elaborado por: Autor.

Si se supone que el blogue de muestreo descendente selecciona las
muestras pares de la sefal de entrada, la salida de la interpolacion, y [n],
puede expresarse como

L—-1
y[n] = s[2n] = v[2n] * h[2n] = Z hlk] - v[2n — K] (3.3)
k=0

La ecuacion (3.3) también se puede simplificar como sigue considerando

solo las muestras distintas de cero de v [n].

YB3k - z[2n — K] cuando L=0

yBr+1 = S hBk + 2] - x[2n — K], cuando L=1  (3.4)

Zii?]_] h[3k +1]-z[2n+ 1 — k], de ofra manera
h[o]:D h[s]:D h[6] :D h[9] :[: h[12] ] h[]S]:D
h1] hl4] h7] h[10] h[13]1— | BI16]1

Entrad 2] h[5] ‘ h[%] ‘ h[11] ‘ h[M] h{17]

E'g EE R EFE R E

X[n] [

L.i'@) L] L |l I 1 O Li@/
ANA RS NA NN
g /E /E /E ; "
¥
o — L — 1 /Ig
— — l
Y

DSP48 0 DSP48_ 1 DSP48 2 nswa_s DSP48 4 DSP48 5

Salida;_
yIn]

Figura 3. 10: Implementacioén de filtro de interpolacion
Elaborado por: Autor.
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Como resultado de la ecuacion (3.4), el filtro FIR de interpolacion
disefiado con 18 coeficientes se implementa utilizando un filtro FIR de sexto
orden. Los coeficientes del filtro se cambian de acuerdo con el indice de
tiempo de interpolacion y la salida del filtro se calcula en cascada en seis

segmentos DSP48 como se ilustra en la figura 3.10.

3.3. Implementacién del receptor.

La implementacion del generador del sistema del receptor se divide en
nueve subsistemas, tal como se muestra en la figura 3.11. El primer
subsistema, denominado “DownConverter ", convierte la sefial IF recibida del
ADC en componentes | y Q de banda base por un detector de cuadratura y
diezma la salida en un factor de seis para producir una frecuencia de muestreo
de salida de 20 MHz. Luego, los procesos de deteccion de tramas,
temporizacion y sincronizacion de frecuencias se llevan a cabo por el

subsistema “preambleDecode" tal como se describi6 en la seccion 2.4.

A continuacion, el subsistema “chanEstimation” estima los coeficientes
de respuesta al impulso del canal en el dominio del tiempo y elimina el prefijo
ciclico de las muestras recibidas. Los 64 puntos FFT de las muestras restantes
y los coeficientes de respuesta al impulso del canal son tomados por el
subsistema “FFT64 ", que se implementa de manera similar a la explicada en
la subseccion 2.5.4. Después de obtener los simbolos de subportadora del
dominio de frecuencia, el subsistema “channelEqualizer” realiza los algoritmos
de ecualizacion de canal y del seguimiento de fase portadora descritos en la
Subseccién 2.2.6.

Luego, el subsistema “subCarrierDemod "calcula las relaciones de
probabilidad de registro (LikeLihood Ratios, LLR) de los bits recibidos
demodulando los simbolos de constelacion ecualizados. Ademas, también
reorganiza el orden de los LLR mediante una operacion inversa del intercalado
en el transmisor y los envia al subsistema “viterbiDecoder "para decodificar el

flujo de bits que ha sido codificado convolucionalmente.
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Figura 3. 11: Modelo del generador del sistema del receptor
Elaborado por: Autor.



Finalmente, los bits decodificados, a excepcion del campo de sefal, se
envian al subsistema “deScrambler” para reconstruir el mensaje transmitido.
Los bits decodificados del campo de sefial también se envian al bloque
“‘signalParsing” para extraer los parametros de trama como tipo de
modulacién, nimero de bytes transmitidos y numero de simbolos OFDM en la
trama. En las siguientes subsecciones, se explicara en detalle la
implementacion de los subsistemas del receptor que son diferentes a las

contrapartes del transmisor.

3.3.1. Subsistema 1: Convertidor descendente a banda base.

La conversion descendente de la sefal IF recibida del ADC en los
componentes 1&Q de banda base se ilustra en la figura 3.12. La frecuencia
portadora de la sefal recibida es de 30 MHz y la frecuencia del reloj del
sistema es igual a 120 MHz, por lo que los componentes coseno y seno del

oscilador local pueden generarse facilmente repitiendo la secuencia {1,0,-1,0}.

LPF Muestreo
= —descendente por
> 7/ d dente Do [r—
S fi IADC mc_ 6 G I CDITIpDnEntE
efia
@ fc = 30 MHz Cos(2nf.n/f)
LPF Muestreo
— descendents o ——————
o, = L = Y———
Sin(Znf L)

Figura 3. 12: Esquema de conversion descendente de la sefial recibida
Elaborado por: Autor.

El filtro de paso bajo FIR con 36 taps se utiliza para evitar el aliasing
causado por el proceso de muestreo descendente y esta disefiado con la
herramienta de disefio y analisis de filtros (FDATool) de MATLAB. Mientras
que la operacion de filtrado de una sefial compleja arbitraria con filtro FIR de
36 taps requieren de 72 multiplicadores, este costo se reduce a la mitad

considerando solo las muestras de sefial de entrada distintas de cero.
Ademas, la arquitectura propuesta para los filtros de diezmado se utiliza

para reducir el costo de multiplicacion a un sexto. Solo se utilizan seis

segmentos DSP48 para implementar los filtros para las ramas | y Q.
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3.3.2. Subsistema 2: Decodificacion de preambulos.

Las tareas de deteccidn de trama, sincronizacion de tiempo y frecuencia
del receptor son realizadas por el subsistema “preambleDecode”. Como se
menciond en la seccion 2.4, todas las tareas de sincronizacion utilizan
comunmente el algoritmo de retardo y correlacién para calcular las variables
de decision. La suma del término de correlacion para este algoritmo se puede

reescribir de manera recursiva de la siguiente manera

L—1 L—1
M[n] = Z zn— k|- z*ln—k— L] = Z R [L,n— k]
k=0 k=0
= M[n—1] + B;[L,n]| — R;[L,n — L] (3.5)

Como consecuencia de la ecuacién (3.5), la arquitectura de retardo y
correlacion se implementa utilizando solo dos adiciones y una multiplicacion
compleja. La figura 3.13 muestra la sefial compleja entrante que se retrasa a
través de un registro de desplazamiento y el término de correlacion se calcula
mediante un multiplicador complejo basado en DSP48. Luego, la diferencia
entre la salida del multiplicador con la version retrasada se obtiene usando un

bloque de resta y el resultado se acumula para formar la variable de decision.

1 »A p
inReal L> e
3 »en R N
ce DSP48_0 A ﬁ
20 ‘ ™8 P > a
inimag L A PP | bmPCiN d . zA-b—»p h+b » 1
e N DSP48_2 £ b — mlan sumReal
er% R R A AddSub0 AddSub2
DSP48_1
»B P s a
L pCIN l—» < - zd b—»b zh+b » 2O
DsPag 3 e ™ L plan sumimag
AddSub AddSub3

Figura 3. 13: Implementacion del algoritmo de retraso y correlacion.
Elaborado por: Autor.

Ademas del método de retardo y correlacion, el algoritmo de
sincronizacion de temporizacion también utiliza la correlacion cruzada entre la
sefal recibida y el simbolo de preambulo corto original. El calculo de la funcion
de correlacidon cruzada en la ecuacion (3.9) requiere 16 multiplicaciones

complejas. Sin embargo, en la tabla 3.5 se muestra la parte imaginaria del
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simbolo de preambulo corto, que es una version desplazada circularmente de

su parte real y esta propiedad se puede usar para reducir la complejidad de la

implementacion.

Tabla 3. 5: Periodos de las secuencias cortas del preambulo

K Real Imag k Real Imag
(SPIK]) (SPLKI) (SPKD) | (SPIKD)
0| 01250 0.1250 8 0.1250 0.1250
1] -0.3599 0.0064 9 0.0064 | -0.3599
2| -0.0366 -02134 10 | -0.2134 | 00366
3| 03879 -0.0344 11 -0.0344 | 03879
4| 0.2500 0.0 12 0.0 0.2500
5| 0.3879 -0.0344 13 | -0.0344 | 03879
6| -0.0366 -02134 14 | -0.2134 | 00366
7| -0.3599 0.0064 15 0.0064 | -0.3599

Elaborado por: Autor.

Si la sumatoria en la ecuacion (2.9) se divide en dos partes, la operacion
de correlacion cruzada se puede realizar utilizando dos filtros FIR con

coeficientes de valor real como los siguientes:

15
> rln— KJSP[15 — k]

k=0

R.. [n: =

= ) rln—KkSP15 -k +) rln— k-8 SP[7T -k
k=0 k=0
= 3 rln— K- (halk] — ks [K]) + 3" rln — k— 8] - (Ry[k] — jha[H])
k=0 k=0
= (r[n] — jrin — 8]) x ha[n] + (r[n — 8] — jr[n]) * hy[n] (3.6)
Ademas, se adapta la arquitectura simétrica del filtro FIR sistolica
propuesta para implementar los filtros h1 [n] y h2 [n]. La figura 3.14 muestra
el nimero requerido de multiplicadores para h1 [n] que se reduce a la mitad
sumando las muestras de entrada antes de multiplicarse por el mismo

coeficiente. Las multiplicaciones simples por 0.25 y 0.125 se logran

simplemente moviendo el punto decimal binario a la derecha y las
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multiplicaciones fraccionarias restantes se implementan usando

multiplicadores incrustados.

[H] [H——H-

Entrada x[n]

0.125 @ é eé ? 0.25
. 0.35099 0.0366 —E 03879
Salida y[n]
- ] =) g__:-@—,-
DSP4g 0 DSP48 1 DSP4g 2

Figura 3. 14: Implementacion del filtro de correlacion, hi[n].
Elaborado por: Autor.

En la implementacion del algoritmo de sincronizacion de frecuencia, el
ndcleo de la computadora digital para rotacion de coordenadas (COordinate
Rotation Dlgital Computer, CORDIC) de Xilinx se utiliza para encontrar la fase
del resultado de correlacion en la ecuacion 2.12. Después de estimar el
desplazamiento de frecuencia a partir del valor de fase, se genera la sinusoide
compleja deseada utilizando un ndcleo de sintetizador digital directo (Direct
Digital Synthesizer, DDS) de Xilinx. Luego, el desplazamiento de frecuencia
se elimina multiplicando la sefial de entrada con la sinusoide compleja

generada.

3.3.3. Subsistema 3: Estimacion de canal.

El subsistema de estimacion de canal “chanEstimation” mostrado en la
figura 3.11, se encarga de estimas los coeficientes de respuesta al impulso
del canal como se describe en la subseccion 2.5.5. La figura 3.15 muestra el
diagrama de blogues de implementacion FPGA del subsistema
‘chanEstimation”. Este subsistema calcula en primer lugar el promedio de los
simbolos de preambulo largos con frecuencia corregida y almacena las
muestras de resultados en un bufer de RAM basado en bloques. Después de
recibir todas las muestras de los simbolos de preambulo largos, el subsistema
lee las muestras de preadmbulo de este bufer y el inverso generalizado de X
en la ecuacion (2.18) desde una ROM vy realiza la compleja operacién de

multiplicacion de matrices.
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Figura 3. 15: Diagrama de bloques del subsistema de canal de estimacion.
Elaborado por: Autor.

La unidad compleja de multiplicar y acumular mostrada en la figura 3.15
incluye dos multiplicadores complejos paralelos y completa la operacién de la
matriz en 512 ciclos de reloj. Luego, los coeficientes de canal calculados se
envian al bloque FFT para obtener la funcion de transferencia de canal para
todas las subportadoras. Ademas de la estimacion de los coeficientes del
canal, este subsistema elimina el intervalo de prefijo ciclico de las muestras
recibidas y envia las muestras restantes de los simbolos de datos OFDM al
bloque FFT por multiplexacion en la salida. Debido a la latencia de ejecucion
de la operacion de matriz, las muestras recibidas deben demorarse antes de

enviarse al bloque FFT.

3.3.4. Subsistema 4: Ecualizador de canal
La figura 3.16 muestra la implementacion del generador del sistema del
subsistema de ecualizacion de canal (channelEqualizer) que realiza el
proceso de ecualizacion del canal mediante la evaluacion de la operacion de
divisibn compleja en la ecuacién (2.20). Esta operacion de division se realiza
en dos pasos, primero el inverso (bajo multiplicacién) de los coeficientes de
respuesta de frecuencia del canal se calculan de la siguiente manera,
1 H[K
H[K]  H[K - H[K]*

(3.7)

entonces los valores calculados se multiplican con los simbolos de

subportadora entrantes del subsistema FFT.
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Figura 3. 16: Subsistema de ecualizacion de canales.
Elaborado por: Autor.

El bloque “inverseCalculation” esta disefiado para implementar la
operacion de division en la ecuacion (3.7). Este bloque calcula primero el
cuadrado absoluto de los coeficientes de respuesta de frecuencia del canal
multiplicAndolos con versiones conjugadas complejas y el resultado del
cuadrado absoluto se expresa por 32 bits. Para simplificar el célculo inverso
de este resultado, se trunca al tomar los 12 bits mas significativos. Para este
propésito, el bloque encuentra la posicion del primer bit distinto de cero del
resultado desde el lado mas significativo y toma el consecutivo 12 bits desde

esta posicion hasta el lado menos significativo.

Luego, estos bits se utilizan para direccionar una tabla de busqueda
basada en RAM de bloque que contiene los valores inversos (bajo
multiplicacion). Finalmente, los valores obtenidos se multiplican por el
conjugado de los coeficientes de respuesta de frecuencia para obtener la

inversa bajo la multiplicacion de estos coeficientes. Sin embargo, debido a la
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escala durante la operacion de truncamiento, las salidas de este bloque se

transfieren a los siguientes bloques con un factor de escala.

Los coeficientes de respuesta de frecuencia del canal se obtienen del
subsistema "FFT64" y son capturados por el bloque “channelEstBuffer". Este
bloque envia los coeficientes capturados al bloque “inverseCalculation” para
realizar la operacion de division y almacena los resultados de division con los
factores de escala en una RAM de bloque. Mientras procesa los simbolos
OFDM seguidos de los preambulos, el inverso de las estimaciones de
respuesta de frecuencia del canal y los simbolos entrantes se transmiten al
blogue “longPreambleEqualizer". En este bloque, el procedimiento de
ecualizacion de canal basado en el preambulo se completa realizando la
compleja multiplicacion de las muestras de entrada y compensando el efecto

del factor de escala.

Ademas de la ecualizacion de cada subportadora, el subsistema
“channelEqualizer" también estima el valor de fase de portadora acumulada
de cada simbolo de datos OFDM como se indica en la ecuacién (2.21) y gira
los simbolos de constelacion ecualizados de acuerdo con este valor. la
estimacion de los valores de la fase de portadora se realiza mediante el bloque
“‘phaseEstimation" que agrega los simbolos en las subportadoras piloto
después de corregir las polaridades de estas. Luego, se debe encontrar la
fase de esta suma y se debe generar una sefial exponencial cuya fase sea
negativa del valor estimado para realizar el giro.

En lugar de utilizar un CORDIC y un nucleo de generador de seno-
coseno para implementar estas operaciones en hardware, la sefial de giro
exponencial se puede obtener normalizando la amplitud de la suma piloto y
conjugando el resultado. Para este proposito, el bloque “phaseEstimation”
envia el resultado de la suma al bloque “inverseCalculation”. En este caso,
este bloque calcula el inverso de la sefial de entrada de la siguiente manera:

Pln]*
1 Pln]* - P[n]

= exp (—j : Lﬁ[n]) (3.8)
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Donde P[n] es la suma de las subportadoras piloto para el enésimo
simbolo OFDM. Después de generar la sefial de desrotacion exponencial, el
bloque “pilotPhaseTracking"” realiza la desrotaciéon multiplicando los simbolos

de la constelacion del ecualizador con este exponencial.

3.3.5. Subsistema 5: Demodulacién de subportadora

El subsistema “subCarrierDemod” demodula los simbolos de
constelacion ecualizados y obtiene las relaciones de probabilidad de registro
de los bits recibidos que seran utilizados por el decodificador Viterbi de
decision flexible. Para los tipos de modulacion BPSK y QPSK, el LLR de cada
bit puede calcularse facilmente evaluando solo los componentes en fase o en
cuadratura de los simbolos de la constelacion. Sin embargo, el calculo de LLR
es mas dificil para los tipos de modulaciéon 16-QAM y 64-QAM (véase las
tablas 3.2 y 3.3), porque cada componente de la constelacion lleva dos y tres

bits de informacion, respectivamente.

Se utiliza el método simplificado de razén de probabilidad logaritmica
para calcular los LLR asociados con los bits transportados sobre el
componente en fase que se dan en las siguientes ecuaciones. Estas
ecuaciones, a excepcion del BPSK, también se utilizan para calcular las
proporciones de los bits en el eje imaginario sustituyendo el componente de

cuadratura del simbolo de constelacidn en las ecuaciones.

BPSK : LLR(b0) = [yr[n] x 32] (3.9)
QPSK : LLRE(b0) = -:e‘,f,r[li'] x V2 > 32] (3.10)
16QAM :LLRE(b0) = -g,r;[n] % V10 + 3 m]

LLR(b1) = (? — lyr[n] x »ED =35 4{)] (3.11)
64QAM :LLR(b0) = [y;[n] x VA2 =T x 43]

LLR(b1) = (4 — |ur[n] = ».,ED T 45]

LLR(h2) = (:' — |4 — |y;[n] x VA2

)+ 7x 43] (3.12)

donde el operador [-] denota el redondeo al entero mas cercano.
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Para realizar las operaciones inversas del intercalado y la puncién en el
transmisor, el subsistema “subCarrierDemod" almacena los LLR del simbolo
OFDM actualmente decodificado en una RAM de bloque. En el siguiente
intervalo de decodificacion de simbolos, este subsistema lee los LLR
almacenados de la memoria en un orden desintercalado y puncionado y los

envia al procesador del algoritmo Viterbi.

3.3.6. Subsistema 5: Decodificador Viterbi

El receptor IEEEB02.11a utiliza el algoritmo de Viterbi para decodificar
los codigos de correccion de errores directos codificados convolucionalmente.
El algoritmo de Viterbi se representa comunmente mediante un diagrama
enrejado, que muestra las transiciones de estado de manera indexada en el
tiempo. Un diagrama enrejado simple con cuatro estados se ilustra en la figura
3.17a. Hay dos ramas salientes para cada estado en un instante de tiempo
dado, una corresponde al bit de entrada del codificador de cero y la otra
corresponde a un bit de entrada de uno.

El algoritmo primero calcula las probabilidades de cada rama saliente,
denominada métrica de rama, y las acumula en la métrica de ruta (estado) del
instante de tiempo anterior. Debido a la existencia de dos caminos entrantes
para cada estado, el algoritmo selecciona el que tiene una métrica mas grande
y registra el seleccionado como un camino de sobreviviente. Finalmente,
después de procesar todos los datos de entrada en una trama, la secuencia
de salida decodificada se obtiene rastreando hacia atras la ruta mas probable.

(H} H
Estado() &= = = = = = . Estadoll @ = = = = = = _;. Estado00
A Cen Al -
11" n_ ==l
Estado01 &, ™. Estado01 gt.7... 2" ........... % Estado01
n "‘" o1
Estado10 .".!u 7 Estado10 '.._.‘_: 0 _’__,.? Estado10
e, e, -
107 e 10 <",
“01 “0 e
Estado11 { """"""""""" » » Estadol1 ‘:......................}. Estado11
r=a T=0 T=1
(a) (b)
Figura 3. 17: (a) Diagrama enrejado del decodificador Viterbi, (b) estructura de

mariposa.
Elaborado por: Autor.
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La implementacion del generador del sistema del decodificador Viterbi
consta de tres unidades, tal como se muestra en la figura 3.18. La unidad de
métrica de rama (Branch Metric Unit, BMU) se encarga de calcular las
métricas para solo ramas de “11" y “10" agregando y restando los LLR
entrantes, respectivamente. No es necesario calcular las otras métricas

porque son iguales a las negativas de las calculadas.

BranchMetricUnit PathMetricUnit TraceBackUnit
Fix_7_0 Fix_8 0
(1 r—="=mIra b1 ="="p{p 11 :
||:A survivor LFix 64 survivor
Fix 70 Fix 8 0 ) Bool
{2 y——mB b10 —=——Mb10 bitOut———»_ 1
s B ray 220 plwren bitOut
wrEn rdy ———M{wrEn
wrEn Bool
(5 oo plrst rst_o [————Mrst
Bool
rst Soul rd},r
@00_, release rdy
release

Figura 3. 18: Diagrama de bloques del generador del sistema del decodificador
Viterbi
Elaborado por: Autor.

El codificador convolucional utilizado en el estandar IEEE802.11a tiene
una linea de retardo con seis registros, por lo que el nUmero de estados en el
diagrama enrejado es igual a 26. Para proporcionar una simplicidad en la
implementacion, estos estados se reorganizan en 32 estructuras de mariposa
tal como se muestra en la figura 3.17b para cuatro estados. La unidad de
métrica de ruta (Path Metric Unit, PMU) del decodificador Viterbi utiliza una
unidad de afadir-comparar-seleccionar (ACS), que se muestra en la figura
3.19, para cada mantequilla y para calcular los nuevos valores de las métricas

de ruta y determinar las rutas de los sobrevivientes.

PM[]‘[]‘—i—_:E .
PMO0D
PMO ] > -
H—
Survivorli
|+ —
— > PM32
BM11 > i

T = Survivori?

Figura 3. 19: Diagrama de bloques de la unidad de mariposa ACS.
Elaborado por: Autor.
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En la implementacién de la unidad ACS con aritmética de precision finita,
se utiliza la técnica de normalizacion de médulo para evitar problemas de
sobrecarga de las métricas de ruta calculadas recursivamente. Segun esta
técnica, el rango del registro de la métrica de la ruta debe ser mayor que dos
veces la diferencia maxima posible entre las métricas de la ruta. En este
disefio de receptor, las diferencias entre las métricas son menores a 1024
para los LLR expresados con siete bits. Por lo tanto, el ancho de los registros
métricos de la ruta se ajusté como 11 bits.

El altimo bloque en el decodificador Viterbi es la unidad de rastreo (Trace
Back Unit, TBU) que se implement6. Esta unidad almacena las 64 rutas de
sobrevivientes entrantes generadas por la PMU en una de las cuatro RAM de
bloque, tal como se ilustra en la figura 3.20. Mientras se almacenan los
sobrevivientes del enésimo bloque, el bloque previamente almacenado (n-1)
se remonta para determinar el estado inicial del bloque n-2. Al mismo tiempo,
los bits de salida para el bloque n-3 se recopilan rastreando hacia atras el
bloque asociado y se almacenan en un registro de desplazamiento. En el
siguiente intervalo de procesamiento de bloque, los bits decodificados se leen
desde el registro de desplazamiento en orden inverso y se dirigen a la salida.
El proceso de decodificacion canalizada continGia de esta manera

BRAMO 64x64 bits  BRAMI1 64x64 bits  BRAM 2 64x64bits BRAM3 64x64 bits

T=n | —> Escribir bloque (n) I «— Rastreo (n-3) | |(— Rastreo Init (n-2) ‘
T=ntl |<— Rastreo Init {n-1) I —> Escribir bloque ln+1:-| “— Rastreo Init (n-2) | ‘
T=nt+2 | ] 4— Rastreo Init (n) | — Escribir bloque ln+2}| €— Rastreo Init (n-1) l
T=nt3 | 4— Rastreo (n) ] |(— Rastreo Init (n+1) | —> Escribir bloque ln+3}‘

Figura 3. 20: Diagrama de tiempos del acceso de memoria de rastreo.
Elaborado por: Autor.

3.4. Mediciones de desempefio

Para probar el prototipo de capa fisica IEEE802.11a en la plataforma de
desarrollo Lyrtech SFF SDR, también se desarrollé una capa MAC simple que
se ejecuta en la plataforma y un programa de interfaz de usuario en la PC.
Esta estructura permite al usuario observar el rendimiento del transceptor bajo
un enlace inalambrico construido entre dos plataformas Lyrtech o bajo un

canal AWGN modelado en banda base.
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La figura 3.21 muestra el programa de interfaz de usuario que se conecta
a la plataforma a través de Ethernet y que permite ajustar todos los parametros
operativos del médem y las configuraciones RF/IF de la plataforma. Debido a
que los modulos de RF en la plataforma pueden operar en un rango de
frecuencia de 262 MHz a 876 MHz, para lo cual se realizaran las pruebas del

prototipo en este rango de frecuencia en lugar de un escenario real a 5 GHz.

IEEE 802.11a Link

Program Control | Modem Control |Con5l.ellal‘.ion Test| Ber Test | Link Test

Riflf Adjustments
Tx Frequency (MHz): (430 % ADC Gain (dB): 120 =

~

Rx Frequency (MHz): 410 %|  ADC Attenuation (dB)-

|:| Analog AGC Enabled Dac Coarse Gain : 10 E
AGC Level - |600 % 600 Dac Fine Gain : 0 i
[ ™RxFreqSet | | ADCGain/Ait Set | [ DACGain Set |

Modem Parameters

Bit Rate : 24 Mbps v Modulation Type : 16QAM

Bytes Per Packet - Eec Rate .

Ethemet Packet/Second - |16 s ’ ]
Check Link - ...

Digital Loopback Moise - dB

DAC Input Back Off - 14 I dB Down Sampler index:

Digital Loopback Enable [] FEC Disable

Figura 3. 21: Instantanea del programa de interfaz de usuario
Elaborado por: Autor.

IEEE 802.11a Link

Program Control | Modem Control | Constellation Test | Ber Test | Link Test

Equalized Constellation Constellation
T T T

@ Equalized

'C‘ Unequalized

START

STOP

Tx Enabled

Packet on Plot -

Figura 3. 22: Instantdnea de tiempo de ejecucion de la constelacion BPSK.
Elaborado por: Autor.

47



En la pestafia de prueba de constelacion (Constellation Test) del
programa de usuario, la constelacion de la sefial recibida se controla en
tiempo de ejecucion, tal como se ilustra en las figuras 3.22 a 3.25. En este
modo, la capa MAC recolecta las muestras de constelacion ecualizadas o no
ecualizadas del receptor y las envia a la PC a través de un paquete Ethernet.

F® IEEE 802.11a Link EE

| Program Control | Modem Control | Constellation Test | Ber Test | Link Test|

Equalized Constellation Constellation

' Equalized

) Unequalized

START

STOP

Tx Enabled

Figura 3. 23: Instantanea de tiempo de ejecucion de la constelacion QPSK.
Elaborado por: Autor.

BB IEEE 802.11a Link =1
| Program Control | Modem Control | Constellation Test | Ber Test | Link Test|

Equalized Constellation Constellation
T T T

® Equalized

O Unequalized

START

STOP

Tx Enabled

Figura 3. 24: Instantanea de tiempo de ejecucion de la constelacion 16-QAM.
Elaborado por: Autor.
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IEEE 802.11a Link =13

| Program Gontrol | Modem Control| Constellation Test | Ber Test | Link Test|

Equalized Constellation Constellation

!' ﬁ..t.q...&_g»__q_as © Equaized

' Unequalized

START

STOP

Tx Enabled

Figura 3. 25: Instantdnea de tiempo de ejecucién de la constelacion 64-QAM.
Elaborado por: Autor.

IEEE 802.11a Link M=1E3
| Program Control || Modem Control || Constellation Test| Ber Test | Link Test

SNR Estimation Bit Error Rate Measurement

¥ Point that is used : 38,760 Bit Received : 2810462208

Estimated SNR : 11.84 dB Error Bit : 346

Bit Error Rate : 1.231114e-007

START STOP

Tx Enabled

Bit Error Rate versus Sample Index

Figura 3. 26: Instantdnea de tiempo de ejecucion de medicion de la BER.
Elaborado por: Autor.

Ademas del monitoreo de la constelacion, la capa MAC también mide el
rendimiento de la tasa de error de bits (BER) del receptor. Genera una
secuencia binaria pseudoaleatoria utilizando un registro de desplazamiento de
retroalimentacion lineal (LFSR) para el transmisor y envia la sefial de banda
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base generada al transmisor de RF o realiza una prueba de bucle de retorno
digital bajo el modelo de canal AWGN. Luego, produce la estadistica BER
comparando los bits recibidos con una secuencia sincronizada con los
transmitidos e informa los resultados estadisticos al programa de interfaz de

usuario, tal como se muestra en la figura 3.26.

Al usar el programa de interfaz de usuario, se mide el rendimiento BER
del prototipo para los tipos de modulacion QPSK, 16-QAM y 64-QAM. Las
curvas BER obtenidas se representan en las figuras 3.27 a 3.29 para estos

tipos de modulacioén con las tasas de codificacion asociadas.

o : . | —»— apsk Teorico
102D\ i .| —*— aPsK,sin FEC
3 | —g— QPSK, FEC=1/2, Velocidad=12 Mbps
N | —g— QPSK, FEC=3/4, Velocidad= 18 Mbps
-3
10°L
10"}
[1° r
m L
m 4g°L
10°
107}
10°
0 2 4 6 8 10 12 14 16
E, /N, (dB)

Figura 3. 27: Rendimiento BER de la modulacion QPSK
Elaborado por: Autor.

También, se realiza la medicion del rendimiento del transceptor
deshabilitando los cédigos de correccion de errores y se compara la curva
BER obtenida con el limite superior tedrico para el tipo de modulacion

correspondiente.

50



e : . | —&— 16-QAM Teorico
1020 ... : o : .| —*— 16-QAM sin FEC
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Figura 3. 28: Rendimiento BER de la modulacién 16-QAM
Elaborado por: Autor.
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Figura 3. 29: Rendimiento BER de la modulacion 64-QAM
Elaborado por: Autor.
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Conclusiones

1. Segun las simulaciones, el receptor se ha desarrollado de tal manera que
es mas confiable y facil de implementar. Los problemas de temporizacion
y sincronizacion de frecuencia de la técnica OFDM se han considerado
exclusivamente para obtener un buen rendimiento. Para superar el
problema PAPR del sistema, el amplificador en el transmisor funciona en
su region lineal y la sefial digital enviada al DAC se corta si la potencia de

la sefal excede el limite maximo permitido.

2. La implementacion de alta precision del transceptor utiliza 5986
segmentos, 45 bloques de RAM y 73 multiplicadores de los recursos
l6gicos FPGA correspondientes al% 39 del chip sx35. Los nucleos FPGA
del transmisor y receptor, que admiten todas las velocidades de datos
definidas en el estandar, se han disefiado utilizando la caja de
herramientas Xilinx "System Generator" para Simulink. Este entorno de
implementacion permite el desarrollo de sistemas DSP de alto rendimiento

y proporciona generacion automatica de cédigo HDL.

3. El rendimiento de la tasa de error de bit (BER) de la implementacién de
FPGA disefiada esta bastante cerca de los limites superiores tedricos de
los tipos de modulacion QPSK, 16-QAM y 64-QAM. La diferencia entre las
curvas BER medidas y tedricas de la modulacion QPSK es de
aproximadamente 0.4 dB. La razén de esta degradacion es la
imperfeccion de la sincronizacion de frecuencia, la estimacion del canal y
las tareas de ecualizacién del canal del receptor. Ademas, la degradacion
de las modulaciones QAM es un poco mas que la QPSK porque el tipo de

modulacién QAM es mas sensible al error de fase en la constelacion.
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Recomendaciones

1. Ampliar el estudio de las funcionalidades de las tarjetas FPGA para
desarrollar proyectos de investigacion y de trabajos de titulacion en el area
de las telecomunicaciones y del procesamiento de sefiales e imagenes
digitales.

2. Realizar analisis comparativos del sistema propuesto utilizando las FPGA
de Altera y Xilinx.
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