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DESARROLLO DE TECNICAS DE PROCESAMIENTO DIGITAL DE
SENALES PARA LA CANCELACION DE SENALES DE
INTERFERENCIA EN PRESENCIA DE NO LINEALIDADES EN
TRANSCEPTORES DE RADIOFRECUENCIA

Resumen aprobado por:

Dr. Gerardo Xtel Laguna Sanchez

Director de Tesis

En el presente documento se muestran los resultados obtenidos de la investigacion
realizada sobre métodos de compensacién de los efectos no lineales en los transceptores
de RF. La investigacién arrojé como resultado un par de algoritmos que cubren dos de
los principales problemas no lineales del transceptor. El primero tiene la capacidad de
cancelar los efectos de las sefales de interferencia que se encuentran fuera del ancho de
banda de interés v sus productos no lineales caen en la banda de la sefial de interés, en
éste se extendieron algoritmos existentes y se utilizé la teorfa del muestreo pasa banda
para recuperar la informacién de la senal de interferencia. El segundo se propone como
alternativa para mejorar el desempeiio del transmisor al predistorsionar la senal para
que la respuesta conjunta predistorsionador y amplificador de potencia sea mas lineal,
mejorando con ello la calidad de la sefial transmitida. Ambas propuestas se compararon
con algoritmos en el estado del arte.

Palabras Clave: Cancelacién de interferencia, comportamiento no lineal en circuitos
de radiofrecuencia
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Capitulo I

Introduccion

En esta tesis se estudia la cancelacién de la interferencia generada por senales blo-
queantes (interferentes) que, por efecto del comportamiento no lineal, interfiere con
la senial deseada. Se desarrolla la propuesta para recuperar la informacion de senal
interferente mediante las propiedades del muestreo pasa banda y, asi, se realiza la com-
pensacién completamente en el dominio digital. Con esta técnica se evita agregar mas

circuitos analdgicos para obtener dicha informacion.

El comportamiento no lineal de los dispositivos de radiofrecuencia (RF) es un pro-
blema importante tanto para el receptor como para el transmisor, sin embargo, el efecto
sobre la senial es diferente en cada uno de ellos. En el transmisor, el comportamiento no
lineal produce ensanchamiento espectral y una distorsiéon en banda, como consecuencia
la calidad de la senal transmitida es baja. En el receptor la distorsion producida por las
no linealidades reduce la capacidad de deteccién de la informacion contenida en la senal
recibida. En general, el sistema se disena para que trabaje en la region de operacion
mas lineal, en el receptor esta region sélo puede asegurarse en condiciones controladas.
Los receptores que se disenan sin un filtro SAW (del inglés surface acoustic wave) son

especialmente sensibles al efecto de otros usuarios en bandas adyacentes. Por todo lo



anterior, es necesario el desarrollo de algoritmos especializados para la cancelacion de

los efectos que se producen por el comportamiento no lineal de circuito receptor.

Existen multiples condiciones de operacion que pueden llevar al receptor a trabajar
en la region no lineal. Para esta investigacién se considerara el caso donde la senal no
deseada, que provoca la interferencia, se encuentra fuera del ancho de banda ocupado
por la senal deseada. También, se considera que la senal no deseada llega a la antena del
receptor con mucha mayor potencia que la senal de interés. Mas adelante, en el presente
documento, se analizan las implicaciones de estas condiciones. Como se sabe, el filtro
SAW es usado para remover senales no deseadas fuera de banda. En los disenios que no
utilizan el filtro SAW, una senal no deseada puede hacer que el amplificador de bajo
ruido trabaje en su regién no lineal, provocando que los productos de intermodulacion
alcancen una potencia considerable. En la figura 1 se ilustran los productos de inter-
modulacién producidos al trabajar en la zona no lineal de los dispositivos. También,
se muestra el producto de intermodulaciéon que puede producir interferencia y cémo
cae exactamente en la frecuencia central de la senal deseada. Existe un caso especifico
en el que la interferencia puede comprometer la recepcién de la senal, este caso ocu-
rre cuando la potencia de la senal deseada es pequena y la potencia de la senal que
provoca la interferencia es mucho mayor. En este caso, la potencia de la interferencia
podria ser comparable con la potencia de la sefial deseada. Adicionalmente, si se desea
utilizar un receptor de conversién directa, es necesario considerar como fuente de dis-
torsion el producto de intermodulacion de orden dos. De hecho, para que este término

se vuelva relevante, es necesario que exista un desbalance en el mezclador, lo que se



vuelve aiin mas problematico en presencia de una fuerte interferencia. Finalmente, en
los sistemas de banda ancha que no cuentan con un filtro SAW, la senal que produce la
interferencia puede localizarse en cualquier lugar del ancho de banda de operacion. En
el presente trabajo se supone que el filtro SAW fue remplazado por un filtro de menores

prestaciones, pero mas facil de integrar.

el
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Figura 1: Imdagenes espectrales generadas por la respuesta de un amplificador ope-

rando en la region no lineal.

I.1. Hipdtesis del trabajo

I.1.1. Hipodtesis general

Los algoritmos bioinspirados, combinados con técnicas de procesamiento de senales,

representan una opcion viable para cancelar las interferencias provocadas por senales



que se encuentran fuera de la banda de la senal deseada.

I.1.2. Hipodtesis particulares

= Es posible disenar algoritmos que cancelen el efecto de la senal de interferencia

sobre la senal deseada mediante el empleo de la teoria del muestreo pasa banda.

= Es posible disenar una red neuronal que permita cancelar los efectos de la inter-
ferencia producida por el comportamiento no lineal de los dispositivos de radio

frecuencia.

1.1.3. Idea principal

La senal de interferencia puede ser manipulada mediante la aplicaciéon de la teoria
del muestreo pasa banda. La idea consiste en cambiar la frecuencia del reloj del ADC,
en un rango pequeno, para poder capturar tanto a la senal deseada como a la senal
interferente. En todo momento, las frecuencias de muestreo seran elegidas de acuerdo

a las restricciones que imponga dicha teoria.

I.2. Objetivos

I.2.1. Objetivo general

Desarrollar algoritmos capaces de cancelar la distorsién, que afecta a la senal de

interés, producida por las senales de interferencia en bandas adyacentes debidas a la no



linealidad del circuito de recepcion. Todo lo anterior, mediante el empleo del procesa-

miento digital de senales y heuristicas bioinspiradas.

I.2.2. Objetivos especificos

= Desarrollar un algoritmo, con base en la teoria del muestreo pasa banda, para
eliminar la necesidad de convertidores de bajada para cada una de las senales que

producen interferencia en un receptor de RF.

= Desarrollar un algoritmo para cancelar la distorsién inducida, sobre la senal de
interés, por las senales de alta potencia fuera de la banda de interés en un receptor

de RF.

= Desarrollar un banco de pruebas que emule el comportamiento de la no linealidad
de los circuitos analégicos de recepcion y tranmision para, con ello, poder evaluar

el desemperno de los algoritmos propuestos.

I.3. Aportaciones

La aportacién mas importante de este trabajo de investigacion es la propuesta de un
algoritmo capaz de cancelar la distorsion producida por un interferente fuera de banda.
El punto de partida consistio en encontrar las condiciones para que la senal de referencia
pudiera ser obtenida mediante muestreo pasa banda. Asi, la senal de referencia se utilizé

para realizar la cancelacion de la interferencia. Se pudo comprobar, mediante simulacion



por computadora, que la teoria empleada tiene un gran potencial de aplicacién practica.

Especificamente, del presente trabajo de investigacion, se derivan las siguientes apor-

taciones:

» El analisis de las condiciones de muestreo pasa banda para obtener la informacion

de la senal interferente en un receptor de RF.

= Un algoritmo para la cancelacién de la interferencia producida, en receptores de

RF, por no linealidades de orden dos y orden tres en un receptor de RF.

= Un algoritmo, para generar la predistorsién del amplificador de potencia, con base

en una red neuronal, en un transmisor de RF.
Cabe destacar que estas aportaciones derivaron en el siguiente articulo:

» Mendoza-Valencia, P., Laguna-Sanchez, G. and Prieto-Guerrero, A. (2016),
Digital compensation of second- and third-order nonlinear distortions generated

by blocker signals. IEEJ Transaction on Electrical and Electronic Engineering, 11:

457-466. doi:10.1002/tee.22271

I.4. Metodologia

La metodologia utilizada en el proyecto de investigacion, que da como resultado el
presente documento, se muestra en el diagrama de flujo de la figura 2. A continuacion,

se describen las tareas que componen cada una de las etapas.



Planteamiento del problema. En esta etapa se delimita el problema con ba-
se en el conocimiento obtenido durante la revision de la literatura existente del
area de interés. en nuestro caso la aplicacion de algoritmos bioinspirados para la
mitigacion de los efectos de los defectos de la circuiteria analdgica en los radios

usados en comunicaciones inaldmbricas digitales.

Hipdtesis. En esta etapa, con base en la informacién obtenida y en las soluciones
encontradas en la literatura al problema planteado, se genera una hipotesis sobre

una nueva solucién al problema planteado. Esta ha de ser puesta a prueba.

Desarrollo de la solucion propuesta. En esta etapa se genera la base tedrica
y matemadtica para dar solucion al problema planteado que permita confirmar o

refutar la hipétesis. En esta etapa se contintda con la investigacion bibliografica.

Validacién de la solucion propuesta mediante simulacion. Se construye
un simulador mediante el uso del software Matlab, o similar, para comprobar
el desempeno de la solucion propuesta. También, debe ser posible evaluar otras

soluciones del estado al problema en cuestion, las que serviran de referencia.

Comparacién con las soluciones reportadas en la literatura. Solo se llega
a esta etapa cuando la hipdtesis es valida, si el algoritmo o solucién propuesta
no ofrece una mejora cuantitativa respecto de las soluciones reportadas en la
literatura sera necesario replantear la hipdtesis. Si hay una mejora cuantitativa

entonces se procede a la publicacion de los resultados encontrados.



= Publicacién de resultados. Al ser satisfactorios, los resultados obtenidos se
divulgan sometiendo un articulo a una revista arbitrada, esto valida los resultados

obtenidos.

PLE 2 Planteamiento del problema
]

.
Si no es posible
realizar aportaciones
.

Desarrollo de la solucion

propuesta

No hay mejora

Comparacion con las soluciones Validacion de la solucion mediante

reportadas en la literatura. simulacion

Hay mejora

Publicacion de resultados

Figura 2: Diagrama de flujo de la metodologia seguida durante la investigacién.

1.5. Estructura del documento

Esta tesis se desarrolla como sigue: en el capitulo 2 se presenta el marco tedrico
y el estado del arte en que se sustenta el presente documento; en el capitulo 3 se
muestra el desarrollo y los resultados obtenidos con el primer algoritmo propuesto, el
algoritmo de cancelacion de distorsiones generadas por interferentes fuera de banda
es presentado aqui; en el capitulo 4 se muestra el desarrollo y resultados del segundo

algoritmo propuesto, el algoritmo propuesto como predistorsionador con base en una



red neuronal lineal; en el capitulo 5 se presenta la plataforma que se ha utilizado para
probar experimentalmente algunos algoritmos; finalmente, en el capitulo 6 se presentan
las conclusiones de este trabajo de investigacion y se proponen las rutas posibles que

esta investigacion puede tomar.
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Capitulo II

Marco de referencia

II.1. El problema de las distorsiones no lineales

La industria de la electrénica integrada detond una revolucién en todas las areas
con las que se relaciona, incluyendo los sistemas de comunicaciones inalambricas. Esta
revolucién tiene como principal motor la reduccién de los costos de produccién. En este
sentido, la tendencia principal sigue la premisa de integrar todos los subsistemas en el
mismo dado de silicio. Esto significa que cualquier componente discreto sera eventual-

mente integrado en el mismo chip.

Actualmente, es facil encontrar circuitos de radio integrados con los circuitos digi-
tales. Este tipo de tecnologias posibilitan la préoxima generacién de sistemas de comu-
nicacién inaldmbricos [54], que involucran esencialmente dos paradigmas: 1) El radio
cognitivo, propuesto originalmente en [30], que posibilita el uso mas eficiente del es-
pectro, pero requiere de disenos cada vez mas complejos para poder explotar todas las
ventajas de este paradigma. 2) Los radios definidos por software (SDR, por sus siglas
en inglés), que son muy flexibles y toman ventaja del procesamiento digital de senales

para mejorar el desempeno de la circuiteria de radio frecuencia (RF). De hecho, este
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paradigma ayuda a hacer posible la cristalizacion del ideal del radio cognitivo.

En la actualidad, los dispositivos de RF trabajan en anchos de banda muy am-
plios, con varios estandares de comunicacién y diferentes modos de operacién [33].
Comunmente, los radios modernos utilizan conmutadores para seleccionar los subsiste-
mas con los que trabaja en un modo de operacion dado. La integracion de los compo-
nentes necesarios para sintonizar los circuitos de radio, aunado a los efectos de la alta
integracion, disminuyen el desempeno del dispositivo a consecuencia del incremento en
la variabilidad del proceso de manufactura.

En este contexto, surge el enfoque del radio sucio [11], que sugiere que todos los
efectos indeseables de la circuiteria analdgica pueden ser eventualmente compensados
con la ayuda del procesamiento digital. Actualmente, es conveniente que la circuiteria
de RF sea diseniada con capacidades de sintonizacion, ademas de incluir capacidad de
computo para realizar el procesamiento digital de senales que permita compensar los
efectos de las imperfecciones, asi como calibrar la circuiteria analdgica [7].

Especialmente, serfa muy conveniente disenar un procesador digital de senales que
permita limpiar la senal de la distorsion inducida al trabajar en regiones con respuestas
no lineales (no linealidades) [49]. Sin embargo, se enfrentan algunas dependencias, muy
complicadas de caracterizar, cuando se intenta mitigar varias imperfecciones al mismo
tiempo. Ejemplos de estas imperfecciones son la respuesta no lineal, desbalance entre las
rama [ (del inglés In phase) y Q (del inglés in Quadrature) y la presencia de corriente
directa.

El comportamiento no lineal en los receptores es producto de algunas imperfecciones
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de la electrénica y tiene consecuencias potencialmente catastréficas en presencia de
interferentes fuertes. El control de estas imperfecciones se vuelve critico si aunamos el

hecho de que es comin que los radios modernos no incluyan un filtro SAW.

La funcion del filtro SAW es remover senales fuera de banda. Sin éste, la proteccion
que tiene el receptor ante la presencia de senales fuertes fuera de banda es menor [54,
53, 27]. Las senales de interferencia son potencialmente peligrosas si la sefial deseada es
débil. En estas condiciones, los productos de intermodulacién producidos, que aparecen
como resultado de las imperfecciones de la circuiteria analdgica, tienen una potencia

comparable con la potencia de la senal de interés.

Mas adelante veremos que, en la literatura especializada, ya se han propuesto diver-
sas técnicas de procesamiento digital de senales para compensar este tipo de distorsion.
En particular, vale la pena mencionar que las primeras ideas para cancelar productos
de intermodulacién cruzada fueron presentadas en [48] y que publicaciones subsecuen-
tes han mejorado el algoritmo propuesto. La propuesta original se encuentra limitada
al rango de frecuencia definido por la frecuencia de Nyquist pero, como veremos, ésta
es una consideracion poco practica, sobre todo, si se toma en cuenta que los sistemas
se encuentran limitados a un rango finito de operaciéon. Por ejemplo, no siempre es
posible incrementar la frecuencia de muestreo, para muestrear la informacién de senal
interferente, especialmente en aquellos casos con fuertes restricciones de consumo de

potencia.
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I1.2. Radio cognitivo y radio definido por software

En el estado actual de la tecnologia, el diseno e implementacién de los sistemas de RF
se han beneficiado al poder desarrollar sistemas mas flexibles y altamente configurables
por software. Estos sistemas son capaces de trabajar con diferentes tipos de forma de
onda, diferentes interfaces de radio y diferentes bandas de frecuencia. En consecuencia,
esta flexibilidad operativa posibilita la fabricacion de dispositivos que pueden trabajar

con los diferentes estdndares existentes.

La flexibilidad resultante es muy conveniente, sobre todo, en un contexto donde
prevalece la necesidad de adaptar, en muy corto plazo, los disenos a los estandares
que van surgiendo. Términos tales como radio multimodal, radio multiestindar y radio
multibanda son usados en la literatura especializada [5] y, todos ellos, se pueden agrupar

dentro del concepto radio definido por software.

Adicionalmente, a fin de poder disminuir los tiempos en los que un producto llega
al mercado, han surgido paradigmas de diseno como el que se denomina radiofrecuencia
sucia o radio sucto. El concepto de radiofrecuencia sucia fue propuesto originalmente
por Michael Lohning et al., en el ano de 2005, en el articulo intitulado Dirty RF: A
New Paradigm [11]. Los autores de este articulo proponen que, mediante procesamiento
digital de senales, se pueden mitigar todos los efectos sucios. Incluso, es posible relajar
los requerimientos de diseno analdgico asumiendo la existencia de una etapa de proce-
samiento digital de senales. Todo esto ha supuesto un reto importante para las técnicas

de procesamiento digital de senales avanzadas y su implementacion en los dispositivos
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digitales de banda base.

Dentro de la misma tendencia, de radios altamente configurables, también surge
el concepto de radio cognitivo. Propuesto por Joseph Mitola III et al., en el ano de
1999 [30]. Este concepto propone cambiar el paradigma de diseno de los radios para
hacer un uso més eficiente del espectro electromagnético. En este nuevo paradigma,
la interfaz de radio deberia ser disenada para ejecutar algoritmos complejos que le
permitan maximizar la eficiencia en el uso del espectro radioeléctrico. La idea es que
el radio pueda trabajar en un amplio rango del espectro electromagnético, desde unos
cientos de mega Hertz hasta algunas decenas de giga Hertz [4]. En esencia, el radio
cognitivo debe ser consciente de su entorno y adaptarse a éste. De hecho, tal flexibilidad
puede ser alcanzada por un SDR.

Desde la perspectiva que nos ocupa, el reto de la implementacion del radio cognitivo
consiste en que se requieren interfaces de radio altamente configurables y de algoritmos
avanzados de procesamiento digital senales [17]. Tal es el nicho de oportunidad en el

que nos hemos enfocado.

I1.3. Imperfecciones, no linealidades y sus efectos

Hemos senalado que la evolucién de las comunicaciones inaldmbricas esta elevando
significativamente la complejidad de la circuiteria de RF. En la actualidad, los circuitos
analogicos de RF estan altamente integrados con la circuiteria digital, la circuiteria del

mezclador y la circuiteria analdgica de banda base. Es por ello que los dispositivos de RF
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presentan problemas que se exacerban al migrarse hacia geometrias mas pequenas. Estos
problemas se deben a las variaciones de temperatura, voltaje y del proceso de fabricacién
[16, 52, 39, 43]. Adicionalmente, los circuitos de RF utilizan elementos pasivos tienen
factores de calidad impredecibles y elementos parasitos con tolerancias muy amplias
[49]. No obstante, la industria sigue empujando hacia una mayor integracién de los
sistemas. Por todo ello, son bien acogidas todas las propuestas con nuevas técnicas que
permitan operar estos radios, en forma eficiente, a pesar de todas las imperfecciones

mencionadas.

I1.3.1. Las arquitecturas de radio y su relacién con las imper-

fecciones

El proceso de diseno de la circuiteria de la parte analdgica de un radio se vuelve
sumamente complejo debido a que ésta debe cumplir los requerimientos de linealidad,
selectividad y adaptabilidad. Las caracteristicas en la tecnologia de integracion deter-
minan el proceso de diseno de la circuiteria analdgica del radio y de la arquitectura del

circuito de radio.

Las arquitecturas para los dispositivos de radio se clasifican en dos grupos: radios
superheterodinos y radios de conversién directa. Los radios con arquitectura de super-
heterodino realizan la conversién de bajada, desde radiofrecuencia a banda base, con al
menos dos conversiones de frecuencia. Por su parte, los radios con arquitectura de con-

version directa, también llamada Zero-IF u homodino, realizan la conversion de bajada,
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desde RF a banda base, con sélo una conversién de frecuencia.

Actualmente, también se emplea una versiéon de la arquitectura de radio super-
heterodino llamada Low-IF, en ésta la senal se lleva muy cerca de banda base para,
luego, ser digitalizada y, una vez en el dominio digital, es llevada a banda base por un
demodulador digital.

De acuerdo a la arquitectura elegida, los radios pueden desempenarse mejor ante
ciertas imperfecciones. El radio superheterodino fue ampliamente implementado, duran-
te décadas, debido a que es més robusto ante varias imperfecciones. Especificamente,
tenemos el rechazo de productos de intermodulacién de orden dos, que se lograba gracias
a la presencia de filtros SAW entre las etapas de conversion de bajada.

Por su parte, el radio homodino gana terreno en la actualidad, ya que la tecnologia
reciente hace que las ventajas del radio heterodino desaparezcan debido a la alta in-
tegracién [13]. El principal obstaculo de la arquitectura heterodina es la necesidad del
filtro SAW entre las etapas de conversién de frecuencia.

A continuacién, presentamos las principales imperfecciones que se observan en cada

uno de los bloques funcionales del radio.

11.3.2. Efectos de las imperfecciones de los componentes en

RF y banda base

Desplazamiento de corriente directa (DC' offset)

Debido a que el aislamiento entre los puertos del oscilador local y el puerto de entrada
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de la senal de RF no es perfecto, asi como entre las etapas de amplificacién (por ejemplo,
el LNA (del inglés low noise amplifier) ), el automezclado de la sefial del oscilador local,
consigo misma, puede generar senales de interferencia con componentes en corriente
continua o muy cercanas a ésta, como se refiere en algunos trabajos [49, 13, 29, 48].

Estas senales interferentes degradan la calidad de la senal deseada que se encuentra
en el mismo rango de frecuencias. Este caso ocurre tipicamente en los escenarios de
recepcion de conversion directa, en los que la senal deseada aparece en banda base,
después de la conversion de bajada realizada por los mezcladores. Por lo tanto, es
necesario realizar la compensacién del desplazamiento de corriente directa.

En el caso de desplazamientos dinamicos de corriente directa, éstos pueden ser vistos
como casos especiales de distorsion no lineal de segundo orden, que son explicados con
mas detalle en [28, §].

El modelo para el desplazamiento en corriente directa. Puede ser expresado por

y(t) = x(t) + ¢, (1)

donde z(t) es la representacién compleja pasa bajas de la senal deseada y ¢ es una
constante compleja.
Desbalance entre ramas I y Q)

Cualquier implementacién para el procesamiento de una senal compleja, incluyendo,
por ejemplo, el mezclado de I/Q), se realiza con base en el procesamiento de dos senales
reales paralelas. Entonces cualquier desviacién en la amplitud nominal o fase carac-

teristica se denomina desbalance entre ramas I y @ (I/Q imbalance o I/Q mismatch)
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y resulta de una modulacion cruzada entre las frecuencias espejo de la senal compleja
correspondiente, como se explica en [49].

Los desbalances en amplitud pueden ser del orden del 10 % y el desbalance de fase
puede ser del orden de 10 grados [46, 18].
No linealidades

La senal es distorsionada por cualquier falta de linealidad que se encuentre en la ruta
de propagacion. Las fuentes tipicas de esta distorsion, tanto en el trasmisor como en
el receptor, son los amplificadores y los mezcladores. En el receptor, los componentes
que pueden presentar respuesta no lineal son principalmente el amplificador de bajo
ruido y el mezclador. En el transmisor, tipicamente es el amplificador de potencia.
Adicionalmente, existen otras dos fuentes de distorsion: a) la distorsiéon arménica de
senal modulada y b) la distorsién provocada por otras senales que caen dentro de la
banda de interés.

Es comtin modelar las no linealidades mediante una expansion en series. En nuestro

caso, la expresiéon matematica para representar la no linealidad sin memoria es

y(t) = aqz(t) + oz (t)® + sz (t)® + - + anz(t)” (2)

donde ay, ..., a, representan las ganancias de cada una de las componentes y z(t) es la
senal real que pasa por el componente que carece de linealidad.

En el caso de los componentes que se encuentran en la etapa de radio frecuencia,
puede ser extraido, a partir de la ecuacion 2, un modelo complejo pasa bajas. El modelo

complejo pasa bajas sirve para proponer el filtro que cancela el efecto de la no linealidad.
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Si también se desean cancelar los efectos de memoria en el dispositivo, es necesario
considerar un modelo que contemple estos efectos, por ejemplo, un modelo con base en
una serie de Volterra [10].

Uno de los supuestos de diseno es que el dispositivo trabaje en la regién lineal, de
tal forma que la repuesta no lineal es significativa tinicamente cuando se utiliza una
senal de gran magnitud, en cuyo caso el producto de intermodulaciéon provocado por la
no linealidad interfiere con la senal deseada.

Para caracterizar el comportamiento no lineal se utilizan algunas medidas propuestas
en la literatura especializada. Para empezar, la distorsién se denomina de acuerdo al
orden de la no linealidad que la genera.

La distorsién por intermodulacién de tercer orden (IMD3, del inglés third order
intermodulation distortion), es producida principalmente por la respuesta no lineal del
amplificador de bajo ruido. La distorsién por intermodulacién de segundo orden (IMD2,
del inglés second order intermodulation distortion) es producida por la respuesta no
lineal del mezclador, aunque también el amplificador de bajo ruido puede contribuir.

Por otra parte, las figuras de mérito usadas para caracterizar la respuesta no lineal
de los sistemas son las denominadas como I1P2 e IIP3 (IIPn, del inglés input referred
intersection point of order n). Estas se definen como el punto ideal donde la senal
producida por la ganancia lineal y la distorsién de intermodulacién (IMD) tienen la
misma potencia a la salida, medido respecto a la potencia de entrada. El digito n hace
referencia al grado de la no linealidad que se esta caracterizando. En la préctica, la

potencia a la salida del sistema esta limitada por el punto de saturacién. Estas figuras
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de mérito se relacionan con las ganancias de las componentes de la ecuacién 2 [19, 36].

11.4. Estado del arte

La idea de que un dispositivo puede corregir, en el dominio digital, los efectos de
las no linealidades ya ha sido propuesta con anterioridad. Por ejemplo, S.P. Stapleton
et al. [44, 34] propusieron, en 1992, utilizar una técnica de poscompensacién para co-
rregir en el receptor la distorsion de amplitud y fase provocada por el amplificador de
potencia en el transmisor. Sin embargo, la idea seminal para nuestro trabajo de inves-
tigacion fue publicada por Valkama et al., en 2006 [48], los autores propusieron usar un
posdistorsionador digital para cancelar la interferencia producida por senales fuera de
banda. A continuacién, se presenta una clasificacién de otras soluciones propuestas en

la literatura especializada.

I1.4.1. Clasificacion de las propuestas reportadas en la litera-

tura

Las soluciones propuestas a nuestro problema se pueden clasificar en tres grupos,

los que se enlistan a continuacién:

1.- Correccién analégica. Propuestas para mejorar la linealidad de la circui-
teria analdgica. La intermodulacién cruzada ocurre debido a la no linealidad en el

circuito del amplificador de bajo ruido. Por consiguiente, entre més lineal sea el circui-



22

to, menor serd la componente de distorsion que se genere a la salida del mismo. Por
lo tanto, una buena parte de los esfuerzos estan dirigidos hacia el diseno de circuitos
cada vez més lineales. Varios trabajos relacionados con esta clasificacion pueden ser

encontrados en la literatura, por ejemplo, [21].

2.- Cancelacién digital pura. Propuestas para cancelar el efecto de la interfe-
rencia exclusivamente mediante procesamiento digital de senales puro. Los
algoritmos propuestos por los autores en esta clasificacion son de especial importancia
para nuestra investigacion, ya que éstos proporcionan la base tedrica necesaria, ademas
de servir como punto de referencia para comparar las propuestas desarrolladas en esta

investigacion, por ejemplo, [48], [15] y [14].

3.- Cancelacion hibrida. Propuestas para cancelar el efecto de la interfe-
rencia mediante procesamiento digital de senales combinado con circuiteria
analdgica. En esta rama se engloban las soluciones en las que se agrega circuiteria
analdgica (que pueden ser generadores de términos no lineales, mezcladores, dispositi-
vos ADC, entre otros) para facilitar la compensacién mediante procesamiento digital de
senales. Los avances en esta area son de gran interés en el tema que nos ocupa, como se
vera mas adelante. La compensacion final se realiza por el procesador digital de senales,

por ejemplo, [54], [22], [23] ¥ [53].
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I1.4.2. Analisis del estado del arte para las propuestas que

emplean procesamiento digital de senales

Iniciaremos el andlisis con la solucién propuesta en el articulo [48], publicado en
2006. Los autores presentan las ideas generales de la cancelacion de senales interferentes;
analizan las ventajas y desventajas de un dispositivo de cancelacion de interferencias;
y desarrollan un marco tedrico, bastante sélido, que se ha convertido en una referencia
obligada dentro de las publicaciones del tema. El diagrama simplificado de la solucion
propuesta se muestra en la figura 3. Se trata de desarrollar un mecanismo de cancelacion
de interferencias que sea puramente digital. Sin embargo, la principal limitacién de la
propuesta reside en que sélo puede cancelar interferencias provocadas por senales que
estan dentro del ancho de banda que el dispositivo de muestreo puede convertir. De
acuerdo con los autores, el articulo presenta una demostracion de concepto, por lo que
muchos aspectos practicos de implementacion no fueron abordados. No obstante, este
trabajo sentd las bases para otros analisis. Esta publicacién es considerada como el

articulo seminal de nuestra investigacion.

En el trabajo reportado en los articulos [22] y [23], publicados en 2008 y 2009 respec-
tivamente, los autores proponen el diseno de una interfaz de radio con arquitectura de
conversion directa, para sistemas de banda ultra ancha, y logran mejorar la linealidad
al implementar un generador de términos cubicos en el dominio analdgico. A la senal,
generada por el generador de términos cuibicos, se le realiza una conversion de bajada

y, finalmente, se pasa del dominio analégico al dominio digital, en una rama alterna a
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Filtro para
—/Q . Separacion de Retardo
banda

Algoritmo
Adaptivo

Componente no lineal

Referencia Filtro para
No linealidad limitar banda

Figura 3: Estructura de compensacién propuesto por [48].

la que sigue la senal deseada. El diagrama simplificado de la propuesta se muestra en la
figura 4. Aunque esta propuesta resulta interesante, sélo tiene valor practico cuando se
combinan dos senales interferentes y su producto de intermodulaciéon cae en la banda

de interés, por lo que so6lo mejorara el desempeno en este caso particular.

l Ruta ideal '
No linealidad 1
l N ‘ Ganancia

o linealidad 2

Salid

v

Referencia Filtro
no linealidad 1 adaptivo o
Referencia Filtro ClK
no linealidad 1 adaptivo V-
Sefiales tomadas de puntos de
prueba ventajosos de la ruta !
principal

Figura 4: Estructura de compensacién propuesto por [22] y [23].

Por su parte, los autores de los articulos [54] y [53], publicados en 2008 y 2009

respectivamente, proponen hacer la conversion de bajada de la senal interferente en
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una ruta paralela. El diagrama simplificado de la solucién propuesta se muestra en la
figura 5. Los autores proponen un esquema de minimos cuadrados como funcion de
costo y comparan el desempeno del estimador con la cota de Cramér-Rao. Si bien el
analisis matematico resulta interesante, ya que describe perfectamente al problema, éste
sigue teniendo el problema de que requiere una ruta de conversién de bajada para cada

interferente.

Convertidor de

Filtro pasa bajas analdgico a
digital

Ruta de recuperacion

de la sefial deseada
Procesador de

LO sintonizable banda base

Convertidor de
Filtro pasa bajas analdgico a
digital

Ruta de recuperacion
de la sefial interferente

1 O cintnnizahle

Figura 5: Estructura de compensacién propuesto por [54] y [53].

Por otra parte, en el articulo [27], publicado en 2010, los autores presentan un
analisis amplio para el problema de modulacién cruzada e intermodulaciéon provocadas
por no linealidades de tercer orden. El contexto resulta atractivo ya que se plantea
el problema para la tecnologia de radios cognitivos y television digital terrestre. Este
articulo deja en claro la necesidad de contar con soluciones altamente eficientes al
problema de interferentes, ya que se afirma que éstas se convertiran en la piedra angular
para la convivencia, en el espectro electromagnético, de los dispositivos que aprovechen

las ventajas que ofrece el radio cognitivo.
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Los autores de [15] y [14], trabajos publicados en 2012, presentan una nueva pers-
pectiva del problema. Se aborda el problema de que un mismo dispositivo transmita
y reciba por diferentes antenas al mismo tiempo. En este caso, la senal de la antena
transmisora llega con gran potencia a la receptora. La solucion propuesta consiste en
proveer la informacién que se esta transmitiendo al dispositivo de cancelacién de la
etapa receptora. El diagrama simplificado de la propuesta se muestra en la figura 6.
Aunque reciente, se trata de una soluciéon con un avance marginal en el estado del arte

del problema.

Sefial compensada

Circuito de radio Compensacion

Interferencia ) »
transmitida Estimacion de la

v
L
.
.
L]
' interferencia
.
.
L]
.
L
L]
U

recibida Estimacion de la

distorsion

Dominio digital

Figura 6: Estructura de compensacién propuesto por [15] y [14].

En otro esfuerzo, los autores de [12] presentan una implementacién de un cancelador
para las tarjetas USRP (del inglés universal software radio peripheral). El diagrama
simplificado de la solucion propuesta se muestra en la figura 7. Si bien la implementacién
del cancelador se hace de una manera cléasica, el aporte del trabajo se encuentra en la
demostracion practica del cancelador en si. Sin embargo, las condiciones de prueba

estan lejos de las condiciones reales y las senales de prueba pueden no ser las éptimas
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para atacar el problema.

Filtro pasa
bajas

IF-A

LO

USRP2 PC

Receptor de banda ancha

Figura 7: Estructura implementada por [12].

I1.5. Conclusiones del capitulo

Como se puede apreciar, el mismo problema puede ser abordado desde diferentes
perspectivas. De hecho, existe mas trabajo reportado en la literatura relacionado con
el tema, por ejemplo, los que abordan problemas similares con modelos [20] o circuitos
altamente lineales [21]. Sin embargo, las publicaciones que son comentadas aqui con
mas detalle representan suficientemente al estado de arte de las propuestas de solucién
al problema de interferencias generadas por senales fuera del ancho de banda de interés.

En este punto, es pertinente recalcar que dos son las ideas que distinguen la pro-
puesta de solucién de nuestra investigacion con respecto a las soluciones existentes: la
aplicacion de técnicas bioinspiradas y el empleo de la teoria del muestreo pasa banda.

En nuestra propuesta, por una parte, se demuestra la utilidad de las técnicas bio-
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inspiradas para la solucion al problema. Por la otra, se sugiere aprovechar la teoria de
muestreo pasa banda para resolver el problema de la conversion de bajada de la senal
que genera la interferencia. Se trata de emplear la teoria del muestreo pasa banda para
superar la limitacién de la teorfa del muestreo pasa bajas (mds utilizada en la préactica),

que solo nos permite ver las senales dentro del ancho de banda del ADC.
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Capitulo I1I

Algoritmo propuesto para la cancelacién de
distorsiones no lineales generadas por
interferencias fuera de banda

En este capitulo se presenta nuestra propuesta para obtener la informacién de la
senial interferente, por medio de submuestreo (un procedimiento sencillo de diezmado).
Se trata de emplear procesamiento digital de senales en lugar de agregar otro convertidor
de bajada. La idea consiste en tomar ventaja de las propiedades del submuestreo, para
recuperar la informacién de la senal interferente, moviendo el espectro de la senal dentro
de la frecuencia de Nyquist. Esta idea se muestra en la figura 8, la senal bloqueante se
submuestrea de tal forma que la imagen producida no interfiera a la senal deseada. Con
el algoritmo propuesto es posible compensar los efectos no lineales, de segundo y tercer
orden, introducidos en banda base. De acuerdo a nuestra investigacion, en la literatura
no se ha propuesto ningtin otro algoritmo capaz de compensar la interferencia generada
por senales que se encuentran fuera del ancho de banda de Nyquist y que utilice la

teoria de submuestreo para hacer frente a esa limitacién.

El capitulo se divide en cinco secciones. En la seccion 1 se presenta la extraccion del

modelo con no linealidades para el receptor de conversion directa que considera tanto
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Figura 8: Ejemplificacion del muestreo pasa banda para recuperar la informacion
de la senal interferente. a) Senal después de la conversién de bajada. b)

Espectro de la senal después del muestreo pasa banda.

no linealidades de orden 2 como de orden 3. Este modelo sera utilizado para construir
el filtro de cancelacién. En la seccion 2 se trata el problema de la adquisicion de las
senales usando un tnico convertidor de analégico a digital. En esta seccién se propone
el uso que se le dio a la teoria de muestreo pasa banda y se obtienen las condiciones de
muestreo para recuperar ambos anchos de banda sin traslape. La secciéon 3 presenta la
teoria para la construccién del filtro de cancelacién. La seccion 4 presenta los resultados
obtenidos mediante simulacién por computadora. Por ultimo, la seccion 5 presenta las

conclusiones del capitulo.
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II11.1. Modelo del sistema

En la circuiteria, de un receptor de RF, se conocen algunas fuentes tipicas de distor-
sién no lineal. El amplificador de bajo ruido (LNA, del inglés Low Noise Amplifier) es
la principal fuente de distorsion no lineal de orden tres. La magnitud de esta distorsion
puede ser muy grande si la potencia senal de interferencia es muy alta. Por otro lado,
En los receptores que utilizan conversién directa, los productos de intermodulaciéon de
orden dos también son relevantes. Esta interferencia es producida por algunos desba-
lances en la circuiterfa del mezclador [28]. En la literatura, es posible encontrar algunas
técnicas para mejorar el rechazo de los productos de intermodulacién de segundo orden.
Estas técnicas hacen uso de nodos de calibracion, en la circuiteria, para compensar el
desbalance [9, 38]. La compensacién digital puede ayudar a mejorar el rechazo de la
distorsion residual debida a las limitaciones que tienen los nodos de calibraciéon, pero la
ventaja de contar con compensacion digital puede ser mayor si se trabaja con senales

interferentes fuertes.

III.1.1. Distorsién no lineal causada por el amplificador de
bajo ruido

Para propdsitos de analisis, se propone el empleo de un modelo polinémico sin
memoria. De acuerdo con [48], una buena aproximacién del comportamiento no lineal

del LNA se puede representar por

Yp(t) = arv(t) + au(t)? + azv(t)® + w,(t) (3)
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donde v(t) y y,(t) son las sefiales de entrada y de salida, respectivamente; w,(t) repre-
senta el ruido aditivo Gaussiano; y a1, ag, a3 son constantes reales. oy representa la
ganancia lineal del LNA, a5 se relaciona con el P2 (del inglés second-order interception
point) por

P2 = _— (4)

y as se relaciona con el I P3 (del inglés third-order interception point) por

[4]a|
IP3 =] —, 5)

que puede ser expresado como funcion de punto de compresién de 1 dB. Tipicamente,
el punto de compresion de 1 dB se encuentra aproximadamente 10 dB por debajo del
1P3.

La senal de entrada v(t) estd definida por
v(t) = Re{z0(t)e? " + 21 (#)e? + ...+ 2 (1) 7Y, (6)

donde z;o(t) es la envolvente compleja pasa bajas de la senal, después de ser distorsio-
nada por el canal, que corresponde a la sefial transmitida x;0(t) = z10:(t) + jz100(t),
centrada en la frecuencia wo, y 211(t), . .., zi,(t) son las envolventes complejas pasa ba-
jas de la senal de interferencia, centradas en las frecuencia wy, . .., w,, respectivamente.

La relacion entre z,0(t) y la sefial transmitida x;(t) estd definida por

Zl7o(t) = $170(t)*hl’0 (t), (7)

donde h;o(t) es la respuesta equivalente pasa bajas del canal. En esta investigacién, la

envolvente compleja pasa bajas x;o(t) se asumié como una senal modulada por divisién
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de frecuencias ortogonales, OFDM (del inglés orthogonal frequency division multiple-
zing) y x represta el operador convolucién. Con propdsitos de anélisis, también se
supone que la senal recibida tinicamente incluye a la senal deseada mas las distorsiones
generadas por una unica senal de interferencia. Bajo esta tltima suposicion, la senal a

la entrada del LNA esta definida por
v(t) = Re{z0(t)e’" + 2, (t)e? '}, (8)

después del LNA, por efecto de la respuesta no lineal, cada componente producira
productos de autodistorsion y productos de modulacién cruzada. La respuesta del LNA

estd descrita por (ver apéndice A)

Una(t) = Re{z o/ + 2] 171"} + wy (1), (9)
donde
3 3
210(t) = arzi0(t) + ;LOf:%Zl,o(t)|Zl,o(7f)|2 + §a32l,0(t)|zl,1(t)|27 (10)
3 3
24(t) = ajza(t) + §&§|Zl,0(t)|221,1(t) + Zaéle,l(f)\zzl,l(t)a (11)

o) es la ganancia lineal y o4 la ganancia de la no linealidad de tercer orden en la
banda ocupada por la senal interferente. Existen algunos otros productos no lineales,

pero son despreciables por que caen fuera de la banda de interés y se espera que los
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Figura 9: Representaciéon esquemaética de un receptor de conversion directa.

circuitos analdgicos, a la salida del LNA, tengan una respuesta pasa banda [13]. Todos

los términos no lineales producidos se muestran con detalle en el apéndice A.

I11.1.2. Distorsién no lineal producida por la etapa de conver-

sion de bajada en un receptor de conversion directa

El modelo de comportamiento empleado fue propuesto en [24]. Este explica que
el amplificador de transconductancia es la principal fuente de distorsiéon no lineal. De

hecho, la respuesta de la etapa inicial de transconductancia se puede expresar como

2.RF = 0Jm [Um(t) + a?mixvin(t)2 + a3mixvin(t)3 + - ]7 (12)

donde igp es la corriente de salida; g, es la ganancia de transconductancia; of y af

son las ganancias no lineales; y vy, (t) es el voltaje de entrada. Es bien conocido que, en
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la circuiteria del mezclador, los productos no lineales impares no son tan significativos
como los productos no lineales pares [36]. Entonces, el anélisis en esta investigacién

toma como base el siguiente modelo de senal

iRF = 0m [Ulna + a2mixvlna(t)2]7 (13>

asumiendo que ¢g,,R = 1, con R la resistencia de carga a la salida del mezclador, es
decir que no existe ganancia por conversion de corriente a voltaje o por conversion de
voltaje a corriente.

Tal y como se sugiere en [37], en esta investigacion se adopta el modelo bésico de
un receptor de conversién directa (como se muestra en la figura 9), en el que la etapa
del mezclador es simulada con un mezclador diferencial. También, se supone que hay
desbalances tanto en el ciclo de trabajo del oscilador local como en las resistencias de
carga.

Es conveniente hacer notar que un mezclador perfectamente balanceado produce
un rechazo infinito a los productos de intermodulacién de segundo orden. Entonces,
los desbalances mencionados anteriormente permiten a los productos no lineales de
segundo orden pasar a la salida del mezclador. Otro supuesto es que la forma de onda del
oscilador local es una senal cuadrada perfecta, lo que es dificil de generar en la practica.
Por lo anterior, se busca que la senal del oscilador cambie lo més rapido posible para
obtener una mejor ganancia por conversiéon. Un cambio suave en el oscilador local puede
producir que los transistores se encuentren encendidos al mismo tiempo y la senal de

entrada se desperdicia debido a que no produce salida diferencial, este comportamiento
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se explica en detalle en el capitulo 3 de [37].

Para generar desbalance en el multiplicador se requiere de una senal con forma de
onda cuadrada y un ciclo de trabajo diferente de 50 %. Entonces, en cada rama del
convertidor de bajada en cuadratura, las formas de onda de las senales cuadradas del
oscilador local son expresadas mediante expansién en series de Fourier, como funcion

del ciclo de trabajo, esto es

1 2
LOp;(t) = % + — Z G1cos(kwot), (14)
k
1—m 2
LOnN((t) = —5 - Z G1cos(kwot), (15)
k
1 1
LOpolt) = % + =37 (Gacos(kwnt) + Gysin(hwt)). (16)
k
1-— 1
LOxol(t) = T" — = > (Gacos(kwpt) + Gysin(kuit)) (17)
k

donde k es el indice del arménico, n modifica el ciclo de trabajo de la forma de onda,

-1 <n<1 G = {SiH(W)}/kZ, Gy = {sin(”—gﬁ — km) +sin(”—;’ﬁ)}/k y Gz =

{— cos(™2= — k) +cos(™2)}/k. Las ecuaciones (14) y (15) son, respectivamente, la parte
positiva y negativa de la senal diferencial del oscilador local que alimenta al convertidor
en fase. Las ecuaciones (16) y (17) son, respectivamente, la parte positiva y negativa
de la senal diferencial del oscilador local que alimenta al convertidor en cuadratura.

La figura 10 muestra la métrica P2 como funciéon de los desbalances, tanto en la

resistencia de carga como en el ciclo de trabajo. Las salidas de los mezcladores en fase
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Figura 10: IP2 calculada como funcién de AR’ para diferentes valores de 7.

y en cuadratura son, respectivamente,

Voutr(t) = Rp (irp(t) LOp1(t)) — Ry (irr(t) LON1(t)), (18)

Vourq(t) = Rp (irr(t) LOPq(t)) — Ry (irr(t) LONg(1)) , (19)

donde Rp = R+ RAR', Ry = R — RAR’, R es el valor de la resistencia de carga

esperada y AR’ es el porcentaje de desbalance en las resistencias de carga. La salida
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de los mezcladores es y(t) = Vouer(t) + jVourg(t) v puede ser reescrita como

v(0) = (“22EEE) (0 + 440 1 +)

T (ehy(t) + 2y (el (9) ),

™

donde G’ = cos(mn). Entonces, la sefial de (20) muestreada por el ADC es

ot = (22128 (sl o+ Ll 1+ )

) G’
+ Ghall + falaler o) (£ 4w,

donde

3 3
210ln] = arzio[n] + Saszie[n] 20 [n]]* + Saszieln]| 2 n]]?,

4 2
/ 0 3 / 2 3 / 2
] = arzaln] + Saglzon]Pzaln] + Jaslanln]Paaln).

IT1.1.3. Analisis de relacidon senal a ruido

(20)

(21)

(22)

(23)

Ahora, se mostrara el analisis respecto de la influencia, de las componentes de dis-

torsién, en la relacién senial a ruido (SNR, del inglés signal to noise ratio). La SNR se

define como

SNR =

gql\i | cnqw
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donde 02 es la varianza de la senal y 02, es la varianza del ruido. Para propésitos de
analisis, se asumen 2 () y 2;,1(¢t) como procesos Gaussianos circulares (sefial modulada
OFDM). Se define SN Ry como la relacién de sefial a ruido en ausencia de componentes

de distorsion y estd expresada por

SNR, = (G/al/ﬁ)%gl,o.

w

Finalmente, la relacién de senal a ruido efectiva SN R fectivo, €n presencia de las com-

ponentes de interferencia, se expresa como

(G/al/ﬂ)%zl,o

2 )
Uwi

SNRefectivo =

donde o2, se define como la varianza del ruido més la interferencia. El procedimiento
para calcular o2 se explica con detalle en el apéndice B.

Las figuras 11 y 12 comparan SN Ry contra SN R.fectivo ¥ muestran el impacto de
la senal interferente en varios escenarios. Los parametros del modelo fueron elegidos
para mostrar resultados similares a los reportados en [54] y, asi, poder comparar el
desempeno de nuestra propuesta. El conjunto de parametros es: a; = 56.23, g = 0.1,
a3 = —7497.33 y 0%, = 5 x 107" Estos parametros simulan un receptor con 32 dB

de ganancia lineal, -20 dB de IP3 en el LNA y 25 dB de I P2 en el amplificador de
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Figura 11: Gréfica SNRy contra SN Rcfectivo Para diferentes valores de IP2, en
presencia de una senal interferente 50 dB maés grande que la senal de

interés.

transconductancia, en el amplificador antes del mezclador diferencial. En estas figuras,
SN Refectivo s€ grafica en funcién de SN Ry para diferentes valores de los desbalances

en el mezclador que modifican el I P2 efectivo.

Debido a que los requerimientos de [ P2 se incrementan con la ganancia del LNA
[9], el comportamiento del modelo es consistente con el comportamiento de una imple-
mentacion fisica. La figura 11 muestra la SN R ectivo Para una senal interferente con

0%, =0.5x 107" (50 dB mas grande que la senal de interés) y la figura 12 muestra la
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Figura 12: Gréfica SNR,y contra SN Rcfectivo Para diferentes valores de IP2, en
presencia de una senal interferente 60 dB mas grande que la senal de

interés.

SN R fectivo Para una senal interferente con 0371 =5x10"* (60 dB més grande que la

senial de interés).

Como se puede observar, la SN Rcfectivo Presenta una mayor degradacion en pre-
sencia de una senal interferente mas fuerte. También, es posible observar la influencia
de los términos de segundo y tercer orden. En caso de que el P2 sea infinito, el mo-
delo se comporta como el modelo reportado en [54]. De estas figuras se puede deducir

que, para mejorar el desempeno de un convertidor de conversion, se necesita cancelar
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los productos no lineales de segundo y tercer orden producidos por un interferente de

magnitud significativa.

III.2. Recuperacion de la informacién de la senal de
interferencia

En esta seccién, se discuten dos métodos para recuperar la informacion de la senal
interferente a fin de construir el dispositivo de cancelacion: el primero propone agregar
circuiteria en la seccion de RF' y el segundo es el punto de partida para la propuesta de
este trabajo de investigacion, donde se propone tomar ventaja de las propiedades de la

teoria de muestreo pasa banda. Los detalles son discutidos a continuacién.

II1.2.1. Meétodo para recuperar la informacién del interferente

mediante circuiteria adicional

El método de compensacién propuesto en [54] requiere de un convertidor de bajada
para cada senal interferente, como se indica en la figura 13. El problema es que agregar
un convertidor de bajada para cada interferente resulta impractico. Otra solucion se
presenta en [22], donde se propone generar la senal de referencia mediante circuiteria
analdgica y, finalmente, muestrearla con un ADC. Desafortunadamente, como ya se
menciond, no es deseable agregar circuiteria en la seccion de RF, especialmente en

sistemas altamente integrados.
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Figura 13: Esquema propuesto por [54] para recuperar la informacién de la senal

interferente.

I11.2.2. Meétodo para recuperar la informacion del interferente

mediante el uso de las propiedades del muestreo pasa

banda

Otro método para recuperar la informacién de la senal interferente fue propuesto
por [48]. Esta solucién no requiere de circuiteria adicional, pero requiere que la senal
interferente y la senal deseada se encuentren debajo de la frecuencia de Nyquist para
poder ser muestreadas simultaneamente.

Se trata de recuperar la informacién de la senal interferente, z1(t)e’ (@i—wo)t  con
una (w; —wp) grande. Partimos del hecho de que cualquier solucién que use frecuencias
de muestreo mayores se vuelve impractica. Es asi que, en este trabajo de investigacion,
se propone usar las propiedades del muestreo pasa banda para recuperar tanto la senal
deseada como la senal interferente.

Primero, se requiere contar con una versién muestreada de zo(t) y z.1(t) para
k) k)
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Figura 14: Esquema del método propuesto para obtener la informacién del inter-

ferente.

construir el filtro de cancelacién de interferencia. De la ecuacién (20), se puede notar
que z0(t) y z1(t) son, respectivamente, pasa bajas y pasa banda. Las propiedades
del muestreo pasa banda permiten submuestrear una senal para utilizar la informacion
disponible en una de sus imagenes fantasma (alias, en inglés). La idea consiste en
obtener tanto la seflal de interés z;0(f) como un alias de la senal interferente z;(%),
ambas debajo de la frecuencia de Nyquist y ocupando anchos de banda adyacentes sin
traslape. Un esquema simplificado del método propuesto se muestra en la figura 14.

La tasa de muestreo uniforme valida f, para submuestrear una senal pasa banda es

2fu fl
— < f, < , 27
s fis (27)
donde n cumple con
1<n< L@J (28)
— — B Y

fu es la componente de frecuencia mas alta, f; es la componente de frecuencia mas baja

y B es el ancho de banda de la sefial. Si se cumple con (27), se asegura la reconstruccién
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de senal pasa banda sin enmascaramiento espectral [50].

Con fines de analisis, s6lo dos sefiales son muestreadas. Cabe senalar que es necesario
agregar bandas de guarda para evitar cualquier traslape entre la senal de interés y la
senal interferente. En la figura 8.a, el espectro centrado en f. ;1 representa a la senal
interferente enmascarada z;;(t). Nétese que se trata de una seflal pasa banda y que
tiene un ancho de banda B, ;.

El componente de mayor frecuencia de z; () estd definido por f, ;2. En una imple-
mentacién practica es necesario agregar una banda de guarda para evitar las desviacio-
nes producidas por imperfecciones en la fabricacién. La sefial de interés z,(t) es una
senal en banda base, estd centrada en f..; o = 0 y tiene un ancho de banda de B, .
Después del proceso de muestreo, el espectro de la senal recibida se puede representar
como en la figura 8.b. Las subbandas m;, tienen un ancho de banda igual a la frecuencia
de muestreo seleccionada f; y mg es la subbanda que corresponde al ancho de banda
definido por la frecuencia de Nyquist. El espectro dibujado con linea punteada repre-
senta al espectro enmascarado por el proceso de muestreo. m;; es la subanda donde
la informacion de la senal interferente z;1(t) se encuentra.

Después de un proceso de muestreo, con una tasa seleccionada convenientemente, la
senal interferente aparece en la subbanda mg, que es la primera imagen enmascarada de
21(t) con frecuencia central fc/,zl,l' Entonces, f. .1y B.,1 pueden ser obtenidos por un
algoritmo de deteccién de espectro, tal como los propuestos en [51, 25] y, por lo tanto,
se pueden asumir como conocidos.

Como el ancho de cada subbanda m; depende de la frecuencia de muestreo f, si fs
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es sintonizable, entonces es posible mover el espectro enmascarado que se encuentre en
cualquier subbanda m;. Asi, el problema se reduce a encontrar la frecuencia de muestreo
minima tal que el espectro de la senal deseada z,(t) y el espectro fantasma (alias) de
la senal interferente z;(¢) se encuentren en anchos de banda adyacentes en la subbanda
my.

Como se explica en [26], el muestreo pasa banda propuesto obtiene simultdneamente
las dos senales. También evita que el espectro de z;0(t) y 2,1(t) se traslapen. Para ello,

se asume que f. | es

B.o+ B.
femn 2 —l’o—; =3 (29)
y
B,
fs/2 2 2l’0 + B (30)

También se debe considarar que z;1(t) puede tener una frecuencia central negativa.

Ambas regiones, la positiva y la negativa, se definen por

21,0 + le,l

B
Fhal = 2202 (31)
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fs puede ser encontrado con

fé,zl,l + le,lfs = fc,zl,l- (32)

!/

Partiendo de la ecuacién (30), si fs = f.,,,, entonces el limite superior de f/ ;| se

define por

- le,l

Js
fhal <525 (3)

Con todo ello, considerando los limites expresados por las ecuaciones (31) y (33), tene-

mos

fs - le,l le,O + le,l
Lz By > Dot B, (34)
2 2
Luego, sustituyendo (32) en (34), resulta
s Bz Bz Bz
Lz Ban oy =g, > Dot Bea (35)

2 2 ’

lo que reduce el espacio de busqueda para frecuencia de muestreo minima a tan solo

dos incdgnitas, m;1 y fs. La solucién para f! ;, se calcula con
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fézl,l = fc,zl,l - mzl,lfs- (36)

Para esto requerimos de un ADC y filtros pasa bajas altamente configurables. Al-
gunos prototipos han sido propuestos en la literatura [32]. Estos son necesarios para
obtener una atenuacién conveniente en la banda de la senal interferente y, asi, evitar
que el ADC se sature. También, es importante mantener una relaciéon a senal a rui-
do minima para garantizar que la senal interferente sea detectada. En este trabajo, se
propone que tanto los coeficientes de los filtros como las tasas de diezmado sean progra-
mados en tiempo de ejecucion del algoritmo, ya que la tasa de muestreo final se puede
definir una vez que el algoritmo de deteccién del espectro localiza la senal interferente.
Finalmente, las condiciones para muestrear mas de una senal interferente pueden ser
obtenidas siguiendo la metodologia propuesta en [3].

La figura 15 muestra el espectro obtenido por simulacion de la senal antes de usar
el muestreo pasa banda, mientras que la figura 16 muestra el espectro obtenido por
simulacion de la senal después de usar el muestreo pasa banda. Se puede observar
que el proceso de conversion, del dominio analdgico al dominio digital, recupera la
informacion de la senal interferente sin que su espectro se traslape con el espectro de
la senal de interés. Los pardmetros de simulacion empleados son: B, o = 20 X 10% Hz,
B.i1 =20x10°% Hz, f..;1 = 280x10° Hz y SNR = 40 dB. Lo que, después del muestreo

pasa banda, resulta en fs =60 x 10° Hz, my 1 =5y f._;; = —20 x 10° Hz.
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Figura 15: Espectro obtenido por simulacion de la senal antes de usar muestreo

pasa banda.

Es importante recalcar que, en la implementacion del algoritmo propuesto, se asume
que se ejecuta un algoritmo de deteccién del espectro antes de iniciar la deteccion de
paquete entrante, el algoritmo de deteccion del espectro se encargaria de buscar una
senal que por su potencia podrian generar interferencia significativa y entregaria como
salida la frecuencia la que se encuentra centrada.. Entonces, la frecuencia de muestreo
del ADC puede ser ajustada antes que la secuencia de simbolos piloto arribe vy, asi,
tener disponible la informacion para que el algoritmo de cancelacién de interferencia sea

entrenado durante la recepcién de la secuencia de los simbolos pilotos. Es importante
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Figura 16: Espectro obtenido por simulacién de la senal después de usar muestreo

pasa banda.

reconocer que, en el caso de que la senal de interferencia aparezca en medio de la

recepcion de un paquete, el algoritmo propuesto no es capaz de adaptarse.

II1.3. Esquema propuesto para la cancelacién de la

senal de interferencia

Partiendo de las ecuaciones (21), (22) y (23), es posible recuperar la senal de interés

y la informacion de la senal interferente después del proceso de conversion, del dominio
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analdgico al dominio digital. La senal de interés puede ser extraida haciendo uso de un
filtro pasa bajas y la informacion de la senal interferente mediante el uso combinado
de un filtro pasa altas y un convertidor de bajada digital. La representacién de la senal

deseada, ya en el dominio digital, esta expresada por

wlo] = (2ELE2EDY gl + fauall) (14 )

+ Soraolnl + 2L agzrglnl| ol
- Q1210 . Q321 0(M||Z1,01
3G7
+ o 0432170[71”2171[74’2 + w(n|. (37)

Por otra parte, la senal de interferencia, que se produce por la excitacién de productos

de intermodulacion no lineales debidos a una senal interferente, se expresa por

G’ 3H, | 3G

yi[n] = ?0/1{21,1[”]} + %Oég{yzl,[)[n”QZl,l[n]} + i

as{laan]Faalnl}.  (38)

. 2 2 . . . .,
Considerando que 07, ; < 07, (situacién en que la distorsién generada por el produc-
to de intermodulacién se vuelve significativo), entonces la senial de interferencia que

depende de z;o(t) se vuelve despreciable. Asi, la senal deseada puede ser reescrita como

lol = (B2 (P 1 +.)

/ /
+ ?alzw[n] -+ o

aszio[n]|zia[n]|? + wn]. (39)
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Por lo tanto, la representacién muestreada de la senal que produce la interferencia es

!

nln) ~ Lot o]} + wln). (40)

Es importante senalar que la ecuacién (40) puede no ser totalmente valida si la auto-
distorsion se vuelve significativa. El efecto de dicha autodistorsion sera analizado en la
proxima seccién. Por ahora, con base en la ecuacién (39), el problema puede ser expre-
sado como la minimizacion del error cuadratico medio. Ya se comenté que los simbolos
piloto de los preambulos, que se usan en la gran mayoria de los estandares de comu-
nicacion inalambrica, pueden ser usados para el entrenamiento. Entonces el problema

puede ser formulado como

N-1

min > |yo[n]—anzi0ln] — Galz [n]|* — dszoln)|za ] (41)
én,62.03.h 7

donde &, &a, i3 son constantes reales y los valores éptimos estdn dados por

&1 = gal, (42)
T
2 AR
by = 22N I, (43)
by = % 0, (44)
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Retomando la ecuacién (7) y suponiendo que y;[n] = o, z.1, donde o, = (G'/m)c} es el

valor 6ptimo, la ecuacién (41) puede ser reescrita como

min Z [oln] — aglyn[n]]* — (1 + aflys [n][*)zioln] < KT, (45)

l/ // h/

donde A'[l] = dyh[l], I ={0,1,...,L — 1}, L es la longitud del filtro y los pardmentros

de escalamiento estan definidos por

Qg = 02’12’ (46>
Yy
Qa
oy = — 372. (47)

Finalmente, sabemos que existe un filtro 6ptimo (canal) h'[n] asociado a cada combina-
cién de oz2 y a3, aunque el problema es no lineal y no convexo. El éptimo h'[n] asociado

a cada par fijo de (o, of) se puede calcular resolviendo

min > lyoln] — aglya[nll® — (1 + |y [n])aroln] « W [0, (48)
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que puede ser formulado como un problema de minimos cuadrados lineal [31],

min [y — AXh]?, (49)

donde y, A, X, y h se definen como sigue:

Yo[0] — a3l [0]

voll] — e3lyio[1]]?

Yo[N — 1] — o |y [N — 1H2

A = diag{1 + a5y 0], 1 + el [1][*, -, 1+ aglpn[N — 1)1}, (51)
21,0[0] [N —1] -+ x0[N — L+1]
x10[1] x1,0[0] <o x9N — L+ 2]
X — , (52)
[N —2] xo[N—-3] -+ x0[N—L—-1]
[N —1] xo[N—=2] -+ x[N—L]




R'[0]

(1]

(L —1]

La solucién a la ecuacién (58) es

hrs = (X*A*AX) 'X*A%y,

y la suma residual de cuadrados es

RSS = y'y — y*AX(X*A*AX) ' X*A%y,

donde RSS es una funcién de of y af, esto es:

RSS = fLS(O/QI, Oég)

95

(54)

(56)

Solo resta estimar los valores o y «of. El algoritmo propuesto para encontrar estos

valores serd discutido en la siguiente subseccion.

I11.3.1. Optimizacion heuristica para encontrar los valores de

! 1
Qo Yy O3

Para encontrar los valores de of y of, se seleccioné un algoritmo de evolucién

diferencial [45, 6], ya que dicho algoritmo obtuvo muy buenos resultados, respecto de

otras alternativas, en un tiempo de ejecucion aceptable.
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El algoritmo de evolucion diferencial es una heuristica bioinspirada dentro del coémpu-
to evolutivo. Fue disenada para encontrar buenas soluciones para problemas de optimi-
zacion en tiempo polinomial. El término evolutivo hace referencia al uso de operadores
de mutacion y cruza a fin de realizar exploracion y explotacion del espacio de busqueda.
Debido a que la complejidad del algoritmo de evoluciéon diferencial es baja, este algorit-
mo es conveniente para ser ejecutado en procesadores con recursos limitados. Especifi-
camente, en el caso de las comunicaciones digitales, puede ser utilizado en procesadores
de banda base. La figura 17 muestra el error cuadratico medio normalizado utilizando
el filtro h[0] = 0.4101 4 0.00767, h[1] = —0.1228 — 0.1058, h[2] = —0.5993 — 0.60857, y
h[3] = 0.3251 + 0.0649;. La estimacién para of y o estd en funcién del SN Ry, alcan-
zado por nuestro algoritmo de evolucion diferencial suponiendo que la autointerferencia

de la senal interferente es despreciable.

I111.3.2. Evolucidon diferencial

Un individuo es un vector X que se forma con un conjunto de parametros D, la
poblacién total es N P, los individuos pueden ser modificados cada generacion G, un in-
dividuo que existe en una generacién dada se denota por X; g, dondei =1,2,--- , NP.
Usualmente, NP no cambia entre generaciones. Tenemos tres tipos de operaciones:
mutacién, cruza y seleccion. La poblacion inicial se elige de manera aleatoria con dis-

tribucién uniforme sobre el espacio de bisqueda.
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Figura 17: Error cuadratico medio normalizado de la estimacién de o, y a5 usando

el algoritmo de evolucion diferencial
Mutacion

Un vector mutante v se genera para cada vector x; . Se utiliza la ecuacién (57)

como funcién de costo y se desea encontrar los parametros of y aj.

Vic+1 = Xrp,.6 + AXBest — Xic) + F(Xr6 — Xig.6), (57)

donde 11 # ro # 13 # iy 11, 19, T3 son seleccionadas de la poblacién. Los hiperpardame-

tros A y F, que controlan la amplificacion de la diferencia, usualmente se seleccionan
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en el intervalo [0,2]. Si el vector mutante sale del espacio de busqueda los valores se

saturan.

Cruza

En la cruza el vector objetivo x; g es mezclado con el vector v; g para generar un

candidato nuevo para la generacion G + 1 el esquema que se sigue es

Uigs1 = (W1iG+1,U2iG41, " s UDiG+1) (58)

donde
wjic sir(j) <CR o j=rn(i)
Uji,G+1 = . (59)
zjic sir(j) > CRy j#rn(i)
donde j € [0,1,---, D] y r(j) son aleatorios y uniformemente distribuidos sobre (0, 1),

CR es el parametro conocido constante de cruza y rn() devuelve un valor en el intervalo
€ [1,2,--+, D] que es elegido aleatoriamente para asegurar la utilizacién de al menos

un elemento del vector vi g41.

Seleccién

El esquema de seleccién usado es

Ui g1, s f(Ui,G—i-l) < f(Xi,G)>
XiGs1 = (60)

Xi.a, otro caso.
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donde f() es la evaluacion de la funcién de costo. Las parametros F'; CR y se eligen

aleatoriamente tal que F' € [0.5,1], CR € [0.8,1] y NP = 10.

I11.3.3. Algoritmo propuesto para la cancelacion de la interfe-

rencia

Una vez que contamos con los valores estimados para as y as, la ecuacién (39) puede

ser reescrita como

wln] = L+l + (1+ a5y [n][*)zroln] + 1[1] + wn], (61)

de tal forma que el compensador propuesto para la distorsion no lineal esta dado por

zln] = (woln] — a5 ([yalnl*) (1 +5)) /(1 + a5y [n] ), (62)

donde 2] y[n] s6lo presenta la distorsién producida por la respuesta del canal. La figura
18 muestra un diagrama esquematico del compensador. La ecualizacién del canal puede
ser realizada, como es usual, en el dominio de la frecuencia por medio de un ecualizador

de canal de minimos cuadrados:
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Yo[n] j

Yain] — F—»{ (I.1)?

Figura 18: Diagrama esquematico del compensador.

S il
Hesl) = X

(63)

donde i es el indice de la subportadora, Zj[i] y Xi[i] es la transformada de Fourier
de los simbolos OFDM zj4[n] y w1,0[n], respectivamente. Finalmente, el ecualizador de

la respuesta del canal es

Xyl = 222 (64)
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III.4. Simulaciones por computadora y analisis de

resultados

I11.4.1. Caracteristicas del modelo y de la senal: condiciones

de simulacién

Las simulaciones por computadora fueron realizadas con una senal OFDM compues-
ta por 64 subportadoras, con 2 portadoras de guarda y un prefijo ciclico con longitud
de 16 muestras. La varianza de la senal de interés fue 02, = 5 x 107'%, mientras que
la potencia de la senal interferente fue aﬁm = 3.0 x 107*. Los sfmbolos OFDM fueron
acondicionados mediante una ventana Tukey, con un perfil de subida igual a la longitud

del prefijo ciclico.

A fin de comparar el desempenio de nuestra propuesta, con respecto al referente de
[54], los pardmetros del modelo fueron seleccionados como sigue: La ganancia del LNA
igual a 35 dB, LNA I P3 = —20 dB y la ganancia del amplificador de transconductancia
I P2 =20 dB. Por otra parte, se fijé la atenuacion del canal de la senal interferente en
banda base igual a 40 dB, mientras que los desbalances del mezclador AR = 0.022;
y n = 0.010. El canal fue modelado con un filtro de respuesta finita, con longitud
de 4 etapas, y las magnitudes de dichas etapas fueron seleccionadas con distribucion
Rayleigh. Finalmente, la ganancia total promedio fue normalizada a 1. La figura 19

muestra el espectro de la senal deseada afectada por la interferencia.
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Figura 19: Espectro de la senal deseada afectada por la interferencia.

111.4.2. Resultados

La figura 20 muestra la tasa de bits erréneos contra SN Ry para cinco diferentes
escenarios. El primer escenario (marcadores de punto) corresponde al desempeno con
ecualizador de canal sin incluir distorsion alguna. Este escenario define la cota maxima

de desempeno, tanto para el algoritmo propuesto como para el algoritmo de referencia.

El segundo escenario (marcadores cuadrados) corresponde al desempernio del algorit-
mo propuesto. Notese que el desempeno es cercano al ideal y, también, al del algoritmo
de referencia [54], tanto en presencia de distorsiones no lineales de segundo y tercer or-

den (marcadores en forma de diamante) o con la presencia exclusiva de una distorsién
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Figura 20: Desempeno de tasa de bit erréneo no codificado: Comparativa entre
el algoritmo propuesto y el algoritmo de referencia [54] incluyendo la

distorsion de segundo orden.

no lineal de tercer orden (marcadores en forma de asterisco).

Es claro que el algoritmo de referencia tiene problemas al compensar la distorsiéon no
lineal de segundo orden. En contraste, el algoritmo propuesto alcanza practicamente el
mismo desempeno que el algoritmo de referencia incluso en presencia de ambas distor-
siones no lineales. Por lo tanto, es clara la ventaja que tiene el algoritmo propuesto, ya
que es capaz de compensar simultaneamente ambas distorsiones. La figura 21 muestra

la comparacién de constelacion de la senal sin compensar contra la constelacién de senal
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Figura 21: Comparacion de constelacién de la senal sin compensar contra la cons-

telacion de senal compensada.

compensada.

I11.4.3. Efectos de la autointerferencia en el desempeno del

compensador

La figura 22 muestra las graficas de desempeno del algoritmo propuesto en presencia
del interferente con diferentes potencias. Debido a que una senal interferente muy fuerte
puede llegar a alcanzar la region no lineal del LNA, la autodistorsion implicita puede

producir una pérdida en el desempeno del compensador. Dichos efectos se muestran
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Figura 22: Desempeno de tasa de bit erréneo no codificado: impacto en el desem-

peno de autodistorsion de la senal interferente

en la figura 22. Se simularon cinco casos: los que corresponden a senales interferentes
con las varianzas 03’1 =6x 1074, O'Z’l =5x 1074, 0371 =3 X 10*4.0371 =1x10"*y
0%, = 0.5x107*, mientras que la varianza de la senal de interés se fijé en 07 y = 5x 107,
En estas simulaciones también se utilizaron los parametros empleados para producir la
figura 20. En la figura 22 se pueden apreciar los efectos de la autointerferencia. Es
importante remarcar que este fenémeno puede afectar a todos los algoritmos del estado

del arte.
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III.5. Conclusiones del capitulo

En este capitulo se presentaron los resultados de la investigacién y el desarrollo de
un algoritmo para la cancelacion de distorsiones no lineales generadas por interferentes
fuera de banda. El algoritmo desarrollado fue concebido para ser aplicado en radios con
conversién directa que, ademas, carecen de un filtro SAW.

Se muestra la mejora lograda en el desempeno después de cancelar, de manera
simultanea, tanto a los productos no lineales de tercer orden como los de segundo
orden, y se hace evidente la conveniencia de la aplicaciéon practica del compensador
propuesto.

La idea principal de nuestra propuesta consiste en recuperar la informacion de senal
interferente mediante las propiedades del muestreo pasa banda y, asi, realizar la com-
pensacion completamente en el dominio digital. Esta propuesta evita agregar més cir-
cuitos analdgicos para obtener dicha informacion, tal como se ha propuesto en algunos

articulos que se encuentran en la literatura especializada.
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Capitulo IV

Propuesta para un predistorsionador con
base en una red neuronal

En este capitulo se presenta el desarrollo y resultados de un nuevo predistorsionador
para el amplificador de potencia de un transmisor. El predistorsionador sirve para con-
trarrestar las no linealidades del amplificador y se implementa en el dominio digital del
transmisor. Nuestra propuesta tiene su fundamento en una red neuronal y por estar en
el dominio digital se ha implementado como un algoritmo. En el capitulo V, se explica
la plataforma USRP usada para probar el algoritmo propuesto y la forma en la que se
obtiene la secuencia de datos, asi como los algoritmos que son necesarios para calibrar

el radio antes de recibir los datos de usuarios.

IV.1. Algoritmo para la cancelacién de los efectos
no lineales en la senal transmitida

En la literatura especializada, existen algoritmos para cancelar el desbalance en las
ramas [ /@, la distorsién no lineal y el corrimiento en corriente directa simultdneamente.

Este capitulo se centra en el desarrollo de un algoritmo capaz de realizar la cancelacion
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de los efectos no lineales, se espera que el algoritmo sea capaz también de compensar
desbalance entre ramas y corrimiento en corriente directa. Pero se omite la evaluacion
de desempernio para estos ultimos porque se utiliza la plataforma USRP como vehiculo
de prueba. El radio de la plataforma USRP utiliza la arquitectura de radio Low-IF, por
lo que el desbalance en ramas [ y Q, asi como el desplazamiento en corriente directa

son despreciables.

Se tomaran dos algoritmos del estado del arte para comparar el desempeno del algo-
ritmo propuesto. El primero, se presenta en [2] y propone cancelar tanto los desbalances
en las ramas [ y Q, como el corrimiento en corriente directa y la respuesta no lineal
de amplificador de potencia, todo mediante el empleo de un filtro no lineal. El segundo
algoritmo, realizado a partir de una red neuronal multicapa, fue presentado en [35] para

compensar los mismos efectos.

IV.1.1. Algoritmo propuesto

La idea principal consiste en generar los términos no lineales necesarios antes de que
la senal sea presentada a la entrada de la red neuronal, de esta manera la red inicamente
tiene que aprender las relaciones entre estos términos. De otra manera, como en el
caso de una red neuronal no lineal (por ejemplo, la presentada en [35]), los términos
no lineales también tienen que ser aprendidos y ello incrementa significativamente la

complejidad del problema.

La expresiéon para obtener los términos no lineales que afectan la senal en banda
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base estd dada por

Yin] = 3 agpulaln] ln], (65)

donde P es nimero de términos del polinomio tal que @) = (2P — 1) es el orden polino-
mio. Estos términos no lineales de orden impar son calculados a partir de la ecuacion
(65). Las entradas a la red neuronal lineal, son calculadas a partir de la ecuacién (65),
de la que se separa la parte real e imaginaria de cada término. Entonces, la entrada de

cada componente esta definida por

Vneapia[n] = Re (Jz[n][*z[n]) | (66)

Vi api1[n] = Im (|z[n]|*z[n]) , (67)

donde 2p + 1 representa el orden de la no linealidad, Re(.) regresa la parte real e Im(.)
regresa la parte imaginaria. Posteriormente, los términos ¥g, o, 1[7] ¥ Y1 9,41[n], son

pasados por una linea de retardos de longitud L.

La linea de retardos para cada uno de los términos puede ser expresada en forma
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matricial de la forma

wc,2p+1 [0] 0 0 e 0
¢C,2p+1 [1] wc,2p+1 [0] 0 cee 0
Q/)c,onJrl [2] ¢c,2p+1 [1] ¢c,2p+1[0] s 0
Veopr1 = 77Z)c72p+1[N —1] 1/1c,2p+1[N — 2] ¢072p+1[]\[ -3 - ¢C72p+1[0] (68)
0 ¢c,2p+1[N - 1] ¢c,2p+1[N - 2] e 7ﬂc,2p+1[1]
0 0 1/}072174-1[]\[ - 1] e wc,2p+l[2]
| 0 0 0 U wc,2p+1[N - 1]_

donde ¢ € {Re,Im} y la salida total de las lineas de retardo estd expresada por
v = [\I]Rc,la \IIRC,37 Tty \IIRO,Qa \Illm,l\I!Im,Zia Tty qum,Q7 1] . (69)

donde 1 es una matriz de tamano (N + L, 1). Los pesos para la linea de retardo de cada

término estan definidos por

T 1 = 17 l0], 7 [, oY [L = 1] (70)

donde s € {Re, Im}, F((f%p 41 ¢s la linea de retardos que toma los datos de la entrada c y
los estrega a la red de la neurona que produce la salida s, la matriz de pesos se define

por

T
Re Re Re Im Im Im e
Thei Thes  Tho Tt Thes o Thog 0%
W = (71)
Re Re Re Im Im Im m
it Tims o Do Dt g o Thog 0™
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donde brey b, son los vectores de pesos para descentralizar. Por tltimo, la salida de

la red neuronal esta expresada por

T
~ yRe[O] yRe[l] e yRe[N + L — 1]
Y = (72)
Ym0l ymll] - ym[N + L —1]
De tal forma que la salida se expresa como
Y = OW. (73)

Usando la ecuacién (73) y suponiendo que conocemos el vector Y, es posible estimar

los pesos de la red neuronal utilizando minimos cuadrados:
W =u"ly. (74)

La estructura de la red neuronal lineal resultante se muestra en la figura 23. En este
punto, cabe destacar que la red neuronal lineal tiene una estructura mas simple que la

red neuronal multicapa [35] y semejante a la de un filtro no lineal [2].

IV.2. Analisis de resultados

IV.2.1. Entrenamiento del distorsionador

Para la estimacion de los pardmetros, se utiliz6 aprendizaje indirecto [10], tal y
como se ejemplifica en la figura 24, donde x[n] es la senal deseada y s[n] la senal de
entrenamiento. El predistorsionador y el posdistorsionador tienen la misma estructura.

Durante el entrenamiento el predistorsionador se encuentra desactivado, por lo que
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Figura 23: Compensador propuesto con base a una red neuronal lineal.

la senal z[n| es idéntica a z[n]. Shetzen demostré que para una no linealidad Volterra
invertible, la preinversa es igual a la posinversa [40], 1o que justifica el uso del aprendizaje
indirecto. Por lo que, una vez estimados los parametros en el posdistorsionador, éstos

son copiados al predistorsionador para su posterior activacion.

IV.2.2. Punto de operacion del amplificador de potencia

La modulaciéon OFDM tiene el inconveniente de generar senales con una alta relacion
de potencia pico a potencia promedio, por lo que no es posible operar el amplificador a

maxima potencia sin distorsionar, en sobre medida, la senal OFDM. Por otra parte, es
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Figura 24: Principio de aprendizaje indirecto [10].

deseable que el amplificador trabaje a maxima potencia, por cuestiones de eficiencia.
En la figura 25, se muestra el comportamiento del transmisor de la plataforma USRP
empleada. El punto de operacién elegido, para realizar los experimentos, es el de maxima

potencia de salida en banda, a saber -10 dB.

La caracterizaciéon se realizé midiendo la potencia en banda de una senal OFDM.
En la figura 25 es posible observar una respuesta altamente lineal para el transmisor. Se
eligio la potencia de entrada de -10 dB ya que no se presenta una compresion significativa

de la ganancia antes de este punto.

En la figura 26, se puede apreciar el efecto de los compensadores no lineales en
la cancelacion del efecto no lineal de los amplificadores. Se muestran las graficas de
entrada contra salida con el propésito de realizar una comparacion de la respuesta,
tanto de la capa analdgica, como del compensador y la respuesta conjunta (respuesta
en serie). Se puede apreciar con claridad que la respuesta final es lineal. La mejora

también puede ser apreciada en el dominio de la frecuencia. Debido a que la repuesta
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Figura 25: Caracterizacién de la respuesta del transmisor.

no lineal del amplificador de potencia provoca cierto engrosamiento del espectro, es
deseable que el compensador reduzca este engrosamiento al maximo. A continuacién
se presenta el desempeno del algoritmo propuesto, tanto en modo de posdistorsionador

como predistorsionador.

IV.2.3. Resultados en modo de posdistorsionador

Los resultados mostrados en esta seccion son obtenidos utilizando el compensador en

modo posdistorsionador. La figura 27 muestra el efecto de reduccién de engrosamiento
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Figura 26: Comparacion de la respuesta de la capa analdgica, el compensador y

la respuesta conjunta de ambos.

espectral. Es de esperarse que el filtro de compensacién reduzca el ensanchamiento del
espectro al compensar el efecto de la no linealidad. Esta es la razéon por la que existe
gran interés, por parte de la industria, hacia este tipo de algoritmos, ya que ayudan
a cancelar la distorsién no lineal en banda y ello permite cumplir con la mascara de
transmisién de potencia que imponen los estandares. En la figura 27 se aprecia con
claridad que el algoritmo propuesto tiene un desempeno comparable, e incluso mejor,

a los algoritmos propuestos por [2] y [35]. La ventaja para nuestra propuesta es que el
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Figura 27: Comparacion de espectro obtenido con PWELCH de las senales a la

salida del compensador después de entrenarlos.

entrenamiento de una red neuronal lineal es mas simple que el entrenamiento de una
red neuronal multicapa, como la propuesta en [35], y es similar al entrenamiento de un
filtro no lineal, como el propuesto en [2]. El engrosamiento del espectro es medido por
la figura de mérito llamada relacion de potencia al canal adyacente (ACPR, del inglés
Adjacent Channel Power Ratio). La tabla I muestra el ACPR para cada uno de los

Casos.

Como ya se ha comentado, el hecho de utilizar este tipo de algoritmos ayuda también
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Tabla I: ACPR, medido con periodograma para los canales derecho e izquierdo,

usando el posdistorsionador

Algoritmo ACPR izquierda | ACPR derecha
Filtro no lineal [2] | 25.1386 dB 24.3309 dB
Red neuronal [35] | 25.3630 dB 24.5586 dB
Sin compensar 20.5002 dB 20.6197 dB
Propuesta 25.4430 dB 24.6131 dB

a reducir la distorsiéon en banda que sufre la senal. La mejora en la calidad de la senal
es altamente deseable, ya que con ello se logra reducir la distorsiéon con que se trasmite,
a la vez que se mejora la mascara espectral.

Para mostrar el efecto positivo en la reduccion en la distorsion de la senal, se in-
cluyen las figuras 28, 29 y 30, con las constelaciones recibidas. La figura 28 muestra
la constelacion recibida sin realizar la compensacion de la respuesta no lineal. La figu-
ra 29, muestra la constelacion resultante después de aplicar el algoritmo propuesto en
[2]. Finalmente, la figura 30 muestra la constelacién que resulta después de aplicar el
algoritmo propuesto en este trabajo. Es notable que la figura 30 presenta una conste-
lacién muy parecida a la constelacién reportada en [2] (ver figura 29), por lo que se
puede deducir que los dos algoritmos cancelan apropiadamente la distorsion en ban-
da y, como consecuencia, el algoritmo que proponemos es una buena opcién para una

implementacion real.
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La figura de mérito para medir la distorsién en una constelacién es la magnitud del
vector de error, (Error Vector Magnitud o EVM). El EVM mide el valor RMS del error
en la constelacion recibida, con respecto al valor ideal transmitido mas cercano. La
tabla II muestra, para cada uno de los algoritmos, el EVM de las cuatro constelaciones
definidas en el estandar 802.11a. Los resultados mostrados en la tabla II confirman que

la red neuronal lineal propuesta alcanza un buen desempeno.

Tabla II: EVM para cada algoritmo con uso del posdistorsionador

Modulacién
BPSK QPSK | 16QAM | 64QAM

Algoritmo

Filtro no lineal [2] -19.02 dB | -19.42 dB | -20.69 dB | -19.62 dB
Red neuronal [35] -19.87 dB | -18.13 dB | -21.12 dB | -20.35 dB
Sin compensar -12.98 dB | -16.97 dB | -13.75 dB | -18.39 dB
Propuesto -19.06 dB | -21.06 dB | -20.85 dB | -19.74 dB

IV.2.4. Resultados en modo de predistorsionador

Como se menciond, el filtro obtenido puede ser usado como predistorsionador para
mejorar el desempeno del transmisor. La tabla I1I y la tabla IV muestran las medidas de
ACPR y EVM cuando el compensador entrenado es usado como predistorsionador. Se

puede notar una ligera pérdida en el desempeno con respecto al resultado compensador
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en forma de posdistorsionador. Esta ligera degradacion también se manifiesta en el

espectro de potencia de cada uno de los casos mostrados en la figura 31.

Por otra parte, el estandar 802.11a, que se toma como base para el sistema, impone
un EVM minimo de -8 dB, -16 dB, -19 dB y -25 dB para las constelaciones BPSK,
QPSK, 16QAM y 64QAM, respectivamente. De la tabla IV, se puede deducir que
es posible transmitir sin problemas en BPSK, QPSK y 16QAM a méaxima potencia,
mientras que para 64QAM no es posible disminuir la distorsién a un nivel aceptable.
También, es conveniente destacar que la reduccién en el espectro es significativa y esta

ventaja puede hacer la diferencia entre cumplir con la méscara de transmision o no.

Por ultimo, cabe recordar que, para obtener las figuras de las constelaciones, se

ejecutaron todos los algoritmos explicados en el capitulo V sobre la plataforma USRP.

Tabla III: ACPR después de aplicar el predistorsionador

Algoritmo ACPR izquierda | ACPR derecha
Sin compensar 20.50 dB 20.61 dB
Filtro no lineal [2] | 23.88 dB 22.59 dB
Red Neuronal [35] | 23.64 dB 22.62 dB
Propuesta 23.67 dB 22.39 dB
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Figura 28: Constelacién recibida sin compensar.
IV.3. Conclusiones de capitulo

En este capitulo se presenté un algoritmo para cancelar la distorsién no lineal del
transmisor, con base en una red neuronal lineal, y se mostré que el desempeno del
algoritmo propuesto es comparable, bajo las mismas condiciones experimentales, con
respecto al desempenio de dos algoritmos del estado del arte (uno con base a una red
neuronal multicapa y otro con base en un filtro no lineal) pero con la ventaja de que
el entrenamiento de una red neuronal lineal es mas simple que el entrenamiento de una

red neuronal multicapa y similar al entrenamiento de un filtro no lineal.
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Figura 29: Constelacién 16QAM recibida a la salida del compensador propuesto

por [2].
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Tabla I'V: EVM después de aplicar el predistorsionador

Modulacién
BPSK QPSK 16QAM | 64QAM
Algoritmo
Sin compensar -12.98 dB | -16.97 dB | -13.75 dB | -18.39 dB
Filtro no lineal [2] -19.50 dB | -19.56 dB | -19.30 dB | -19.85 dB
Red neuronal [35] -18.55 dB | -18.59 dB | -18.57 dB | -19.60 dB
Propuesto -18.53 dB | -18.52 dB | -18.72 dB | -20.19 dB
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Figura 30: Constelacién recibida a la salida del compensador propuesto en este

trabajo.
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Capitulo V

Plataforma para la evaluacién de los
algoritmos de procesamiento digital

En este capitulo se comenta brevemente la plataforma SDR que hemos utilizado
durante el diseno, la prueba y la validacion de los algoritmos presentados en los capitulos
anteriores. Especificamente, se propone el empleo de la plataforma USRP, como banco
de pruebas y validacién de aplicaciones radio definido por software (SDR), para los
algoritmos propuestos para cancelar los efectos indeseables de las imperfecciones y no
linealidades. Entonces, expondremos la integracion de algunos algoritmos, tanto bésicos
como avanzados, entre ellos: sincronizacién a nivel de trama y muestra, estimacion de
canal, estimacién fina y burda del corrimiento en la frecuencia de portadora (CFO, del

inglés Carrier frequency Offset), y la cancelacién de la distorsién no lineal.

V.1. La plataforma USRP mas GNU-radio

El reciente desarrollo de hardware hibrido que incluye FPGA con procesadores al-
tamente configurables ha contribuido al diseno de unidades aceleradoras, definidas por
software, con capacidades para la ejecucién en tiempo real de algoritmos complejos. Es-

to permite cumplir con la promesa de flexibilidad del paradigma de radio definido por
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software y, sin duda, abatira por completo la limitaciéon que tienen las computadoras
personales para ejecutar algoritmos de alto desempeno en tiempo real.

Aunque muchos de los algoritmos propuestos en la literatura son probados en am-
bientes de simulacién o con equipos altamente especializados, resulta que apoyarse
unicamente en simulaciones conlleva el riesgo de que los supuestos del modelo no sean
realistas. Ademads, algunas plataformas de laboratorio (referidas en algunas publicacio-
nes) no estan al alcance de una buena parte de la comunidad, debido al alto costo que
implica la adquisicién de estos equipos especializados. En este sentido, una plataforma
de desarrollo de SDR, como la USRP, es una opcién asequible para la validacion de al-
goritmos de la capa fisica propuestos para la cancelacion del efecto de las imperfecciones
de capa fisica.

GNU-radio es una plataforma de software disponible para soportar el desarrollo de
aplicaciones bajo el concepto SDR. En especifico, la plataforma de GNU-radio permite
la implementacion de sistemas completos de radio y una forma réapida de evaluar al-
goritmos de capas superiores [47]. No obstante, se trata de una primera aproximacion,
ya que sabemos que se requiere de procesamiento en tiempo real, a fin de poder evitar
la pérdida de informacién. A final de cuentas, la implementacion exitosa de algoritmos
avanzados, con un alto costo computacional, depende en gran medida de las capa-
cidades computacionales del hardware empleado. Como atenuante al reto planteado,
podemos mencionar que existe la posibilidad de guardar los datos en un archivo para,
posteriormente, procesarlos fuera de linea. Esto posibilita que, durante el disenio de los

algoritmos avanzados (en nuestro caso, los que se requieren para la cancelacién de los
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efectos indeseados), no es necesario trabajar en tiempo real. En los sistemas de radio
comerciales, los algoritmos de capa fisica son ejecutados en aceleradores especificamente
disenados para la ejecucién de algoritmos con alto costo computacional [7], algo que en
la plataforma de desarrollo de GNU-radio atin no es posible.

En la siguiente seccién, se exponen algunos algoritmos que se requirieron en nues-
tra investigacién y que fueron implementados en la plataforma USRP, con ayuda del

software de GNU-radio, a fin de contar con un banco de pruebas y validacion.

V.2. Algoritmos basicos

Los algoritmos de entrenamiento mencionados en el capitulo IV requieren de sin-
cronizacion a nivel de las muestras, por lo tanto, es necesario contar con un sistema de
sincronizacién robusto para lograr que el desempeno del algoritmo propuesto alcance
su maximo desempeno. Adicionalmente, es necesario ejecutar algunos otros algoritmos
para cancelar algunos efectos indeseados especificos, tales como son el corrimiento de
frecuencia del oscilador local o los efectos del canal. Debido a que todos estos son proble-
mas tipicos dentro de un sistema de comunicacion inaldmbrico estandar, se eligieron los
simbolos de preambulo propuesto para el estdndar 802.11a [1]. La magnitud de dichos
simbolos se muestra en la figura 32.

Los simbolos de preambulo de la norma 802.11a proporcionan informacién suficiente
para calibrar el radio antes iniciar la recepciéon de los datos de usuario. Con ellos, es

posible detectar si hay energia entrante, calcular los estados para los amplificadores de
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ganancia programable. Estos simbolos también permiten estimar el valor CFO, tanto
de manera burda (estimacién inicial, con los predmbulos cortos) como de manera fina
(estimacién final, con los predmbulos largos). Una vez que se cancela la mayoria de las
imperfecciones, es posible estimar de manera precisa el instante de muestreo correcto y
la sincronizacién a nivel de simbolo OFDM vy, con ello, obtener una buena aproximacion
del estado del canal. A continuacion se describen cada uno de los algoritmos usados en

nuestra investigacion.
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Figura 32: Senal OFDM con preambulos del estandar 802.11a, usada para probar

los algoritmos.



89

V.2.1. Deteccion de la trama entrante

La figura 33 muestra el detector de energia para la identificacién del preambulo de
simbolos cortos. Este predmbulo se compone de 10 simbolos con duracién igual a 1/5
del tiempo de un simbolo OFDM normal. El algoritmo usado es el reportado en [41],

que se€ expresa Ccomo

PP
" = )
donde
P(n) = i Tt ndm4 L (76)
y
R =13 fumscl, (1)

r, representa a las muestras de entrada y L es el periodo, en nimero de muestras, del

simbolo de entrenamiento corto. En este caso, la senal esta sobre muestreada por 16.

V.2.2. Estimacion de ganancia y de CFO

Una vez que se ha detectado la trama entrante, es necesario estimar el valor de la
ganancia programable. En nuestro caso, deseamos que la senal tenga varianza igual a
1, por conveniencia para la validacién de algunos algoritmos, por lo que se aplica la

ecuacion

y(t) = =57 (78)
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para normalizar los datos de entrada. La aproximacién al valor esperado se obtiene a
partir de los datos que se encuentran en el bufer de entrada.

La estimacién de CFO se realiza con el algoritmo reportado en [42]. Este algoritmo
requiere que se le proporcionen dos tramas idénticas antes de que ocurra el corrimien-
to en frecuencia. Como el simbolo de entrenamiento corto proporciona 10 secciones
idénticas, entonces es factible obtener una estimacién del CFO. El alcance y la resolu-
cion de la estimacion dependen del periodo del simbolo: a menor nimero de muestras
mayor alcance pero menor precision, por lo que esta estimacion se considera una esti-
macién burda. La estimacion fina se obtendra una vez que arriben los simbolos largos

de entrenamiento. El estimador se calcula mediante

~

¢ = £(p(d)) (79)

donde ¢ es la fase estimada y p(d) esté dado por

L-1

p(d) =Y riwTasmir (80)

m=0
donde 7, son las muestras complejas recibidas, asumiendo que |¢| < 7. Finalmente, la

estimacion CFO es f = %, donde T es el periodo de la secuencia.

V.2.3. Deteccion de simbolo de entrenamiento largo

En la figura 34, se muestra la deteccién del simbolo largo de preambulo. Este algo-
ritmo es una modificacién al algoritmo original, propuesto en [42], con el que se detecta

la energia entrante. En nuestro caso, disponemos de dos tramas idénticas mas un prefijo
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Figura 33: Salida del detector de simbolo corto (STS).

ciclico de la mitad del tiempo de un simbolo. Para detectar la presencia del simbolo
largo, se realiza un empalme de la mitad de simbolo en la linea de retardos a la entrada
con el de salida, asi se logra que la deteccion alcance el maximo unicamente cuando

el simbolo largo de entrenamiento ha llenado ambas lineas de retardo. Esto se expresa

_[P)]?
") = R &
donde
P(n) = Z T:L+mrn+m+L*P7 (82)

m=0



92

L-1
R(”) = | Z T'n+m+L—P|, (83)
m=0

donde 7, son las muestras de entrada y L es la longitud de linea de retardos (simbolo y

medio, es decir 96 muestras) y P es la longitud del traslape (en este caso, 32 muestras).
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Figura 34: Salida del detector del simbolo largo (LTS).

Una vez detectado el simbolo largo de entrenamiento, es posible hacer el calculo fino

de CFO, asi como obtener una estimacién inicial del estado del canal. El canal estimado



se muestra en la figura 35. La estimacion del canal se obtiene por
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Figura 35: Respuesta estimada del canal.
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donde X,,[n] es la secuencia recibida y X, [n] es la secuencia transmitida, ambas

en el dominio de la frecuencia. El igualamiento se realiza mediante

Roult] = ;zz%.

(85)

El proceso de igualaciéon de canal no se aplica a las secuencias de datos cuando se

evaluan los algoritmos propuestos en esta investigacion para la cancelacion de los efectos
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indeseables atribuibles a las imperfecciones de la capa fisica, inicamente se emplea en

el momento de detectar los simbolos de las constelaciones.

V.3. Conclusiones de capitulo

En este capitulo se present6 la plataforma SDR que se ha utilizado durante el diseno,
la prueba y la validacion de algunos de los algoritmos propuestos. Se muestran los resul-
tados obtenidos para algunos algoritmos basicos como son: sincronizacion, calculo del
desplazamiento de frecuencia portadora y estimacién de canal, es importante subrayar
que resultados de los capitulos anteriores fueron validados usando esta plataforma. Se
puede constatar que la plataforma USRP, en combinaciéon con GNU radio y paqueterias
como Matlab u Octave, puede ser una opcién asequible para la validacién experimental

tanto de algoritmos bésicos como avanzados.
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Capitulo VI

Conclusiones y perspectivas

VI.1. Conclusiones

En el presente trabajo se han realizado aportaciones, tanto tedricas como practi-
cas, en el area relativa a la cancelacion de los efectos no lineales en los transceptores
inalambricos, con base en la aplicacion exitosa de algoritmos bioinspirados y técnicas

metaheuristicas para aprovechar al maximo el desempeno de los algoritmos propuestos.

En la parte tedrica, se presenté un algoritmo de cancelacion para la distorsion ge-
nerada por senales interferentes fuera de banda con alta potencia pero que debido al
comportamiento no lineal del receptor, sus productos de intermodulacion caen en la
banda de interés. Para ello, se propuso un método que hace uso de las propiedades del
muestreo pasa banda, de tal forma que sea posible la recuperacién simultanea tanto de
la informacion de la senal de interés como de la informacién de la senal interferente.
También se propuso un algoritmo de cancelacién de los efectos indeseables de imper-
fecciones a nivel fisico. Para este fin se realizaron mejoras a un algoritmo existente en
la literatura, de tal forma que en la versién propuesta es posible cancelar productos de

intermodulacion de diferente orden que se generan en diferentes etapas del receptor.
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Para este segundo cancelador, se utilizo un algortimo de evolucion diferencial a fin de
estimar los parametros de operacion optimos. Estas propuestas se probaron mediante

simulaciéon por computadora.

En esta investigacion, también se desarrollé la propuesta de un algoritmo, sopor-
tado por una red neuronal lineal, para predistorsionar la senal antes de sea afectada
por las imperfecciones y no linealidades del amplificador de potencia en el transmisor.
Esta propuesta se implementd y se probd mediante la plataforma USRP de SDR. Se
pudo demostrar que el efecto conjunto de la propuesta mejora la calidad de la senal
transmitida. Mediante senales transmitidas con la plataforma USRP, se pudo medir
y comparar el desempeno del algoritmo propuesto con respecto a un par de algorit-
mos en el estado del arte. Finalmente, se pudo comprobar que la propuesta alcanzé un
desempeno comparable a las referencias, pero con una menor complejidad, ya que no

se requiere de las funciones no lineales de activacién.

En la parte préactica, se usé la plataforma USRP, en conjunto con el software de
GNU-radio, para contar con un banco de prueba y validacién de los algoritmos desarro-
llados. Para ello se implementaron diferentes algoritmos de sincronizacién y estimacién

de canal.

Con base en las aportaciones realizadas, podemos afirmar que las heuristicas bioins-
piradas son una herramienta 1til que pueden contribuir a mejorar, de forma practica,
la cancelacion y compensacion de los efectos de las imperfecciones sobre la senal en la

circuiteria analdgica.
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V1.2. Perspectivas

Con base en los resultados obtenidos y en la revision del estado del arte, es posible
vislumbrar cudl es el camino que debe de seguir la presente investigacién. La compen-
sacion de los efectos de las imperfecciones mediante procesamiento digital de senales es
un tema relevante.

Una vertiente, que puede ser considerada como viable para continuar la investiga-
cion, es el caso en que la senal de interés enfrenta la presencia de un senal de interferencia
modulada y otra no modulada. En este caso, como resultado del efecto no lineal el pro-
ducto de intermodulacion de estas dos senales, la interferencia generada también cae
en banda de interés. De hecho, la sensibilidad respecto de este fendémeno es parte de la
especificacion de algunos estandares.

Por 1ltimo, las posibles aplicaciones de las heuristicas bioinspiradas en esta area son
innumerables. El potencial que se tiene es grande, ya que, hasta el momento, existen

pocas publicaciones en este sentido.
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Apéndice A

Deduccién de la ecuacion (9)

Usando las ecuaciones (6) y (3), resulta

uplt) = Re {zo(t)e™ " + 2 (1)}
+ anRe { ()0 + 2 (1)}

+ agRe {20(t)e’"" + 2 (zf)ejwlt}3 , (86)

al expandir (86),
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Si se usa un filtro pasa banda a la salida del LNA, la salida del filtro puede ser escrita

CcOo1mo

yp(t) = Re { (alzo(t) + %04320(15)\20(7«‘”2 + 2agz0(t)21(t)|2) emt}

+ Re { (alzl(t) + Za3z1(t)|z1 )2+ 2a3z1(t)|zo(t)|2> ejwlt} ) (88)

Finalmente, la ecuacién (88) es equivalente a la ecuacién (9) sin tomar en cuenta el

ruido aditivo blanco y gaussiano .



Apéndice B

Deduccién de o2,

La potencia de la senal interferente se calcula con

9 B (a2(2n+AR’)

*2I) (sl + s alP) (1-+.)

3 3
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si se expande la ecuacién (89) y se usan las propiedades del valor esperado
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y expandiendo (90)
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donde E'[|2,,[7], con z € {0, 1}, se evalia con
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donde (.)!! calcula el doble factorial.
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