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Resumen

Actualmente existe una demanda creciente de dispositivos inalambricos que re-
quieren el uso de front-ends de radiofrecuencia de bajo coste y consumo de po-
tencia reducido, requisitos en los que el receptor superregenerativo (SR) destaca
de forma especial. En esta tesis, se presentan distintas aplicaciones novedosas
del receptor SR con métodos e implementaciones simples en consonancia con
sus principales prestaciones.

El principio de recepcién superregenerativo fue presentado en el anio 1922, sien-
do utilizado en sus inicios para modulaciones analégicas de amplitud como, por
ejemplo, comunicaciones de voz. El mismo principio fue extendido posterior-
mente a modulaciones de amplitud digitales en aplicaciones que requerian la
transmision de datos. Por otro lado, también se ha utilizado en la recepcién
de modulaciones de frecuencia, mediante un mecanismo de conversién de mo-
dulacién de frecuencia a modulacion de amplitud. Sin embargo, debido a las
caracteristicas intrinsecas del receptor, este solo resulta adecuado para modula-
ciones de banda ancha.

En los ultimos anos, han surgido algunas propuestas de receptor SR para mo-
dulaciones de fase. Se ha demostrado que, con este tipo de modulaciones, la
arquitectura resultante puede ser incluso mas simple que las tradicionales para
la deteccién de modulaciones de amplitud.

Esta tesis avanza precisamente en esta linea y tiene como objetivo descubrir nue-
vas posibilidades de utilizacién del receptor SR en la deteccion de modulaciones
angulares, poco explotadas hasta el momento en combinacién con este tipo de
receptor. Con este objetivo, se disenan e implementan diversos prototipos para
modulaciones de fase PSK, por un lado, y para modulaciones de frecuencia FSK
de banda estrecha, por otro.

Maés concretamente, se describe un transceptor SR QPSK y un transceptor SR
M-PSK. Estos transceptores se basan en una técnica de deteccién de fase di-
gital de gran simplicidad. Se han realizado implementaciones en la banda de
HF operando a una frecuencia de simbolo de 10 kHz, con el fin de demostrar
la viabilidad del concepto propuesto. Con respecto a las modulaciones de fre-
cuencia, se presenta un método de deteccion con receptor SR para el caso de
banda estrecha. Este método se basa en observar la fase instantanea una vez
por simbolo, consiguiendo detectar la frecuencia recibida a través del valor de



la fase detectada. En este caso, se presentan dos implementaciones: un receptor
SR para la modulacion FSK de Sunde y un receptor SR para la modulacion
MSK.

Utilizando el receptor SR para la modulacion MSK disenado como punto de
partida, se implementa un transceptor SR MSK compatible con el estandar
802.15.4. Este estandar define la capa fisica y la capa de control de acceso
al medio (MAC) para redes inaldmbricas de area personal de baja velocidad,
ambito en el cual el receptor SR encaja a la perfeccion.

Finalmente, se describe un método de sincronizacién para receptores SR MSK a
nivel de simbolo, de chip y de trama. Este método se presenta de forma genérica,
pudiéndose sincronizar con cualquier preambulo que cumpla unas caracteristicas
determinadas. En particular, se describe una implementacién que tiene como
objetivo sincronizar tramas del estandar IEEE 802.15.4.

Se ha priorizado la simplicidad en todos los disenos e implementaciones presen-
tados con el objetivo de potenciar el ya de por si bajo coste y reducido consumo
de potencia caracteristicos del receptor SR. Asimismo, se demuestra que este
tipo de receptor es especialmente eficiente en la deteccion de modulaciones de
fase y de modulaciones de frecuencia de banda estrecha.
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Abstract

There exists today an increasing demand for wireless devices which require low
cost and minimum power consumption radiofrequency front-ends. Precisely, the-
se are two remarkable characteristics of the superregenerative receiver (SR). In
this thesis, we present some novel applications of the SR receiver which make
use of both simple methods and simple implementations that fit perfectly with
its main features.

The superregenerative reception principle was presented for the first time in
1922, and it was initially used with analog amplitude modulations, such as
voice communications. The same principle was spread to digital amplitude mo-
dulations in applications where data transmission was required. Moreover, it
has also been used in frequency modulation reception through an FM-to-AM
conversion mechanism, but due to the inherent characteristics of the receiver, it
is only suitable with wide band modulations.

In the latest few years, some SR receiver proposals for phase modulation detec-
tion have emerged. It has been demonstrated that, with this type of modulation,
the resulting architecture might be even simpler than the traditional ones de-
voted to detect amplitude modulations.

This thesis advances in this line and its main goal is to discover new possibili-
ties of the SR receiver in angular modulation detection, which have been little
exploited so far. With this aim, a variety of prototypes were designed and im-
plemented for PSK modulations on the one hand and, on the other hand, for
narrow band FSK modulations.

More specificifically, the thesis describes a SR QPSK transceiver and a SR M-
PSK transceiver. These transceivers make use of a digital phase detection tech-
nique that is very simple. In order to confirm the viability of the proposed idea,
some implementations in the HF band operating at a symbol rate of 10 kHz
were developed. Regarding frequency modulations, we present a SR receiver de-
tection method suitable for the narrowband case. This method is based on the
observation of the instantaneous phase once per symbol, so that we are able
to detect the received frequency through the value of the detected phase. For
this case two implementations are presented: a SR receiver for Sunde’s FSK
modulation, and a SR receiver for MSK modulation.
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By using the designed SR receiver for the MSK modulations as a starting point,
a SR MSK transceiver compatible with the IEEE 802.15.4 standard is imple-
mented. This standard defines the physical layer and the medium access control
(MAC) layer used for low speed wireless personal area network, a field in which
the SR receiver fits perfectly.

Finally, we describe a synchronization method for SR MSK receivers at the
symbol, chip and frame levels. This method is presented in a general way and it is
able to sinchronize through any preamble satisfying some specific requirements.
In particular, we describe an implementation that aims to synchronize IEEE
802.15.4 standard frames.

Simplicity has been prioritized in all the presented designs and implementations
in order to potentiate the characteristic low cost and low power consumption fea-
tures of the SR receiver. Likewise, we prove that this kind of receiver is especially
efficient in the detection of phase and narrowband frequency modulations.
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1. Introduccion

Esta tesis doctoral se sitiia en el ambito de las comunicaciones via radiofrecuen-
cia (RF), en el que se constata una creciente demanda de enlaces de bajo coste
y bajo consumo. Son algunos ejemplos el concepto de internet de las cosas, las
redes de sensores inalambricas, las smart cities o las redes de area personal. En
estos casos, se dan escenarios en los que la energia disponible estd muy limitada
y, simultaneamente, se desea conectividad con un elevado niimero de dispositi-
vos. Asi, un objetivo de especial interés es la reduccion de la complejidad de la
electronica de los subsistemas de comunicaciones, ya que es una forma directa
de reducir tanto el coste como el consumo.

1.1. Introduccioén al receptor superregenerativo

En esta investigacién se trabaja con receptores superregenerativos (SR) [1] los
cuales, con una arquitectura intrinsecamente simple, son una alternativa viable a
tener en cuenta en distintas aplicaciones. Este tipo de receptor se invento hace
mucho tiempo (las primeras descripciones se remontan a la década de 1920)
siendo una realizacion muy ingeniosa que resolvia los problemas de sensibilidad
y selectividad de los primeros receptores. No obstante, su uso posterior fue muy
limitado, siendo relegado a enlaces poco exigentes y de bajo coste ya que para
otras aplicaciones otros receptores, especialmente el receptor superheterodino,
exhibian mejores prestaciones.

Por otro lado, en la actualidad existe una gran cantidad de aplicaciones que
demandan conectividad por radiofrecuencia con un bajo consumo y un bajo
coste. En este contexto, con estas exigencias, el receptor superregenerativo ha
recobrado interés. Como reflejo de ello, han aumentado las aportaciones en la
literatura sobre el principio superregenerativo. En la Figura 1.1 se pueden ver
los resultados de la busqueda en IEEE XPlore de los términos superregenerative,
super-regenerative y SILO and oscillator (Synchronous Injection-Locked Oscilla-
tor) que, como se verd posteriormente, se refieren al mismo principio. Se observa
que, siendo un campo con una actividad modesta, su interés ha ido renovandose
en los tdltimos tiempos.

Una vez situado el contexto y visto su interés, procede pasar a describir el
funcionamiento béasico del receptor superregenertivo. Resumiendo en una tunica
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Figura 1.1.: Resultados de la buisqueda en IEEE XPlore de distintos términos referentes al
receptor superregenerativo.

frase, la esencia de este tipo de receptores es el aprovechamiento de la respues-
ta libre de un circuito inestable. Tradicionalmente, los circuitos inestables se
han considerado poco ttiles como procesadores de senal por el hecho de que la
respuesta libre exponencialmente creciente termina enmascarando la respuesta
forzada (correspondiente a la entrada) y saturando los dispositivos activos. Aun
asi, la forma de onda exponencialmente creciente sigue teniendo informacion de
la senal de entrada. Este principio es el que constituye la idea clave del receptor
SR y las variantes desarrolladas a partir de él.

Para hacerse una idea de cémo un sistema inestable puede reproducir la infor-
macion de la senal de entrada de una forma eficaz podemos ver un simil en un
campo totalmente distinto. Imaginemos un péndulo invertido, que esta formado
por una varilla que se mantiene en el punto de equilibrio superior. Un desplaza-
miento inicial muy pequeno hace desviar sensiblemente la varita desde la linea
vertical, llegando eventualmente a la horizontal (su saturacidn). Sin llegar a
este extremo, si el sistema es observado después de un periodo fijo de tiempo,
la posicion angular de la varilla permitiria deducir el angulo en que la varilla
ha sido liberada en el momento inicial: la posicién actual es proporcional (ig-
norando alinealidades) a la posicién inicial, convenientemente amplificada por
la inestabilidad del sistema. Un sistema como el descrito exhibe una dindmica

de primer orden y ha sido la base para desarrollar amplificadores lineales paso
bajo [2].
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Figura 1.2.: Diagrama de bloques de un receptor SR

Un receptor superregenerativo se basa en el mismo principio pero con una
dindamica de segundo orden, esto es, oscilatoria. Esta dindmica se traduce en
un comportamiento paso banda.

La figura 1.2 describe un diagrama de bloques que representa un receptor SR
convencional y la figura 1.3 muestra su funcionamiento con las principales senales
que intervienen. El nicleo del receptor es el oscilador superregenerativo (SRO),
ya que el amplificador de bajo ruido (LNA) no tiene relevancia desde el punto de
vista de procesamiento de la senal y el detector utilizado es distinto en funcién
de la modulaciéon con la que se trabaja.

En términos generales el SRO es un sistema que utiliza un circuito selectivo en
frecuencia, tipicamente un filtro paso banda de segundo orden, retroalimentado
mediante un amplificador de ganancia variable con el tiempo, k,(t), controla-
do por una senal externa, llamada senal periddica de extinciéon o, en inglés,
quench. Esta senal provoca que el sistema alterne peridodicamente intervalos de
estabilidad y de inestabilidad.

En respuesta a la senal de quench, el SRO genera un tren de pulsos de RF.
Ciertos parametros de estos pulsos dependen de la amplitud, la fase y la fre-
cuencia de la senal RF de entrada externa en una ventana de sensibilidad que
estd centrada en los alrededores del instante donde el sistema cambia de estable
a inestable [3,4]. Cabe destacar que la forma especifica de la senal de quench
tiene una influencia notable en la respuesta observada [5] y también controla el
fenémeno de hangover. El hangover ocurre cuando un pulso de salida del SRO
no se extingue completamente y afecta al siguiente pulso. Esto se traduce en
una forma de interferencia intersimbdlica que se manifiesta, por ejemplo, en la
apariciéon de pulsos correlados cuando a la entrada tinicamente hay ruido.

Si la senal de quench estabiliza e inestabiliza periddicamente el circuito, el tren
de pulsos obtenido tendra informacién de la senal de entrada en distintos ins-
tantes de tiempo. De este modo, se puede ver el receptor SR como un sistema
que presenta unos instantes de sensibilidad donde se muestrea y posteriormente
se amplifica la senal de entrada. Estas funciones pueden ser realizadas por un
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Figura 1.3.: Diagrama temporal del comportamiento del receptor SR. La tensién de entrada
es una senal RF| el factor de amortiguamiento esta estrechamente relacionado con
la senial de quench y la tensién de salida son los pulsos creados por el SRO (para
los dos modos de operacién: lineal y logaritmico). El primer pulso (marcado con
el ndmero 1) crece a partir del ruido y el segundo (2) y tercero crecen a partir de
la senal RF de la entrada.

unico elemento activo, con el cual se puede llegar a conseguir amplificaciones
superiores a 100 dB [5]. El SRO puede operar en dos modos de operacion, el
lineal y el logaritmico. En la Figura 1.3 se pueden ver ambos. En modo lineal,
los pulsos generados por el SRO se extinguen antes de que se manifiesten las no
linealidades del amplificador, siendo el pico maximo de amplitud proporcional
a la amplitud de la senal de entrada v;. En el modo logaritmico, a causa de un
nivel de senal de entrada suficientemente elevado o por un factor de ganancia
del oscilador alto (o por ambos), la amplitud de las oscilaciones alcanza una am-
plitud de saturacién determinada por la no linealidad del amplificador. El pico
maximo de amplitud, en este caso, se mantiene constante, pero el area dentro
de la envolvente es proporcional al logaritmo de la amplitud de v;.

En nuestra investigacion, se han estudiado e implementado receptores para en-
laces inalambricos de RF basados en el principio SR. El objetivo es que la
arquitectura de estos receptores sea mas simple que la de los receptores conven-
cionales que hay actualmente en el mercado. La simplicidad asociada a este tipo
de receptor conduce a realizaciones de bajo coste y bajo consumo.
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Para la realizacion de esta tesis ha estado concedida la beca FI-DGR 2014 de
la Generalitat de Catalunya que se ha desarrollado dentro del proyecto “Nue-
vas aplicaciones del principio superregenerativo a comunicaciones por radio-
frecuencia” y posteriormente dentro del proyecto “Avances en comunicaciones
inalambricas de muy bajo consumo y su aplicacién a la monitorizaciéon continua

de la marcha humana”, con el soporte del Ministerio de Economia y Competi-
tividad (TEC2012-35571 y TEC2015-65748-R, respectivamente).

La investigacion se ha desarrollado en el seno del grupo de investigacién conso-
lidado CIRCUIT (2014 SGR 00677) y en la seccién TIC del Departamento de
Ingenierfa Minera, Industrial y TIC (EMIT) de la Universidad Politécnica de
Cataluna (UPC) bajo la direccién de los doctores:

s Pere Pala Schonwalder.

s Jordi Bonet Dalmau.

1.3. Contribuciones de la tesis

Durante el transcurso de esta investigacion se han publicado distintas partes de
la tesis en congresos y revistas. El resultado final ha sido de dos publicaciones en
revistas, dos publicaciones en congresos, la publicacion de una patente nacional
y la solicitud de otra patente nacional:

= Superregenerative reception of narrowband FSK modulations.
Revista: IEEE transactions on circuits and systems I: regular papers, vol.
62, nam. 3, pags. 791-798. ISSN: 1549-8328. Ano: 2015.
DOI: 10.1109/TCSI.2014.2382192
URL del texto: http://hdl.handle.net/2117/27802

= Joint Symbol and Chip Synchronization for a
Burst-Mode-Communication Superregenerative MSK Receiver.
Revista: IEEE transactions on circuits and systems I: regular papers, vol.
64, num. 5, pags. 1260-1269. ISSN: 1549-8328. Ano: 2017.

DOI: 10.1109/TCSI.2016.2636022
URL del texto: http://hdl.handle.net/2117/104237

= A proof-of-concept superregenerative QPSK transceiver.
Tipo de documento: Article-Conference Paper.
Péaginas (inicial-final): 167-170. ISBN: 978-1-4799-4243-5.
Publicacion: 21st IEEE International Conference on Electronics Circuits
and Systems (ICECS). 2014. Localidad: Marsella, Francia.
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DOI: 10.1109/ICECS.2014.7049948
URL del texto: http://hdl.handle.net/2117/26599

= Design and performance comparison of a superregenerative MPSK
transceiver.
Tipo de documento: Article-Conference Paper.
Péaginas (inicial-final): 169-172. ISBN: 978-1-5090-0246-7.
Publicacion: 22nd IEEE International Conference on Electronics Circuits
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1.4. Estructura del documento

El documento se divide en 9 capitulos. El Capitulo actual presenta cualitati-
vamente el receptor superregenerativo, proporcionando una idea general de su
principio de funcionamiento. También sitia el contexto de la tesis, especifica la
lista de las contribuciones relevantes y se presenta la estructura del documen-
to.

= Capitulo 2: En este capitulo se describe el estado del arte y se muestra
el principio de operacion del superregenerativo, caracterizandolo con su
respuesta frente a un pulso de RF. Después, se muestran las distintas vias
de investigacién que se han abierto desde la invencion de este receptor.
En los 1ltimos anios se ha disparado el niimero de publicaciones sobre el
principio superregenerativo y en concreto, para modulaciones de fase. En
base a este estudio, se detallan los objetivos a alcanzar con esta tesis.
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= Capitulo 3: El estudio de la respuesta del SRO a una senal de RF en pre-
sencia de ruido se trata en este capitulo. Se proporcionan las expresiones de
la respuesta del SRO en los dos modos de operacion caracteristicos y, mas
relevante para esta tesis, de la fase obtenida en funcién de la excitacion
aplicada a la entrada. También se presenta y particulariza la expresion
de la relacién senal a ruido (SNR) bajo las condiciones de trabajo de la
presente tesis.

= Capitulo 4: Se describe el diseno y la implementacion de un transceptor SR
utilizando modulaciones QPSK en una FPGA, basado en [6], haciendo un
analisis detallado de algunas de sus partes criticas y presentando algunas
alternativas y mejoras.

= Capitulo 5: En este apartado se muestra el diseno e implementacién de un
transceptor SR para modulaciones m-arias de fase, M-PSK. Este prototi-
po es capaz de conmutar entre las modulaciones BPSK, QPSK y 8PSK.
Se miden las curvas de BER (Bit Error Rate) para las distintas modu-
laciones y se compara la relacion entre ellas con la relacion tedrica. Para
hacer esta comparacion, es necesario tener en cuenta unas consideraciones

particulares para la eleccion de la frecuencia de reloj de referencia en la
FPGA.

= Capitulo 6: Es el primer capitulo donde se utiliza el receptor SR para reci-
bir modulaciones de frecuencia. Se describe el principio de funcionamiento,
basado en observar la trayectoria de la fase de la senal en los instantes de
sensibilidad del receptor. Asi, con el SRO sintonizado a una sola frecuen-
cia se consigue detectar modulaciones de frecuencia a partir de las fases
instantaneas. Se describe una implementacién para dos modulaciones de
frecuencia relevantes: FSK de Sunde y MSK (Minimum Shift Keying).
Ademas, se describe de forma genérica un método de sincronizacién para
poder observar la fase en los instantes adecuados.

= Capitulo 7: Se disena e implementa un transceptor SR siguiendo el estandar
IEEE 802.15.4 con modulacion MSK. Se describe la implementacion desde
la capa fisica hasta la capa MAC utilizando como receptor el SRO y crean-
do un transmisor MSK digital. En el prototipo se annade un microcontro-
lador con el sistema operativo Contiki, y con él, se anaden funcionalidades
de capas superiores con las cuales permite tener un transceptor completo
con un disefio simple (y casi completamente digital), de bajo consumo y
bajo coste.

= Capitulo 8: En este capitulo se describe un algoritmo de sincronizacién
simultdnea a nivel de simbolo y de chip para modulaciones MSK. Es un
algoritmo simple y que permite su implementacion de forma totalmente
digital. El método de sincronizacion se basa en dos filtros: uno proporciona
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informacion para la sincronizacion de simbolo y el otro para la sincroniza-
cién de chip. Este algoritmo es adecuado para un SRO pueda sincronizar
senales MSK siempre que exhiban ciertas caracteristicas. Se presenta un
ejemplo de implementacion relevante para el estandar IEEE 802.15.4. Este
método de sincronizacion es el usado en el Capitulo 7.

= Capitulo 9: Finalmente se exponen unas conclusiones globales de la tesis,
resumiendo las principales aportaciones de cada capitulo. Como todo tra-
bajo, una vez realizado, se vislumbran determinadas lineas de investigacién
futura que son detalladas al final del capitulo.
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Uno de los objetivos de este capitulo es situar el campo de trabajo de esta tesis
y mostrar la literatura actual, en particular la que se refiere al receptor SR.
Asimismo, dentro del estado del arte, se describe el principio de operacion del
receptor SR y su respuesta frente a un pulso de RF. Esta seccion servira de base
para la comprension de la mayoria de los otros capitulos de la tesis.

Una vez adquiridos los conocimientos necesarios sobre el SRO y conociendo las
contribuciones que existen hasta el momento sobre este tipo de receptor, se
detallan los objetivos de este trabajo de investigacion.

2.1. Comunicaciones inalambricas

Hoy en dia, las comunicaciones inaldmbricas son una necesidad basica en la
sociedad. Actualmente hay una tendencia creciente en utilizar enlaces de datos
inalambricos, tanto en aplicaciones que requieren movilidad como en las fijas.
La distancia que han de abarcar estos enlaces es muy distinta dependiendo de
las aplicaciones y puede ir desde distancias muy cortas, de pocos metros, hasta
bastantes kilémetros.

Para comunicarse de forma inaldmbrica existen dos alternativas principales. La
primera es la comunicacién via éptica en el espectro visible o infrarrojo, mediante
LEDs -incluyendo los de un mando a distancia- o laseres. La segunda alternativa
es la comunicaciéon por radio. Esta tltima ofrece mayor movilidad y, por otro
lado, ofrece un amplio rango de velocidades de datos y una gran variedad de
modulaciones, desde las més tradicionales (ASK, FSK) hasta las més complejas
(OFDM, UWB), entre otras. En los tltimos tiempos, cabe destacar el gran
aumento de comunicaciones por radio de corta distancia, en forma de redes
locales (WLAN) y redes personales (WPAN) inaldmbricas. Otro caso particular
especialmente interesante son las redes de sensores, unos sistemas que tienen un
interés maximo cuando se realizan inaldmbricamente.

Desde el punto de vista econdmico, la reduccién de los costes asociados al re-
ceptor viene dada, fundamentalmente, por la adopcién masiva de chipsets es-
pecificos, disenados para un determinado estandar o aplicacion. De esta forma
se consigue un coste reducido aunque la complejidad subyacente sea elevada.
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En estos casos, el consumo puede seguir siendo elevado debido a la complejidad.
Hoy en dia, el aumento de la necesidad de autonomia en aplicaciones maéviles
obliga a investigar en técnicas de reduccién de consumo. Con este objetivo, se
optimizan distintas partes de los disenos pero la estructura se mantiene.

En contraste, el receptor superregenerativo (SR) aporta una estructura total-
mente distinta que, al ser mucho més simple, ofrece, potencialmente, un bajo cos-
te y un bajo consumo. Como contrapartida, el receptor SR exhibe unas presta-
ciones ligeramente inferiores pero, aun asi, en el compromiso entre complejidad-
consumo y prestaciones, el receptor SR puede ser preferible en determinadas
situaciones.

2.2. Caracterizacion del SRO

En la Seccién 1.1 hemos descrito el comportamiento del SRO cualitativamente
(Figura 1.2 y Figura 1.3) para entender de forma general su funcionamiento. En
esta seccion describimos la respuesta del SRO de forma analitica y entrando en
algunos detalles, todo ello sobre los resultados descritos en [3].

El principio de funcionamiento del SRO se puede describir a través de su com-
portamiento en el modo lineal, el cual asume que la amplificaciéon de retroalimen-
tacion es perfectamente lineal. En la Figura 1.2 el bloque selectivo en frecuencia
se puede caracterizar por la funcién de transferencia de un filtro paso banda de
segundo orden centrado en wy = 27 fo,

2Cowos

G(s) = K (2.1)

02y 2Cowos + wi

donde (, es el factor de amortiguamiento en reposo y K es la maxima ampli-
ficacién, a la frecuencia wy. El valor de (y depende del factor de calidad @y del
filtro segun la expresién

G = %Qo (2.2)

El lazo de retroalimentacién (ver Figura 1.2) establece la relacién
vs(t) = vi(t) + Ka(t)vo(1), (2.3)

que juntamente con (2.1) permite formular la ecuacién diferencial
B + 2¢(Hwoto + [w + 2¢(Hwolve = Ko2Cowot, (2.4)

donde ((t) es el factor de amortiguamiento instantédneo o funcién de amortigua-
miento del sistema en lazo cerrado,

C(t) = Go(1 — KoK, (t). (2.5)
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La ecuacién (2.4) representa la ecuacién diferencial caracteristica del SRO de
forma general. En condiciones tipicas de operacion, la frecuencia de oscilacion
de la senal de quench, y por lo tanto la variacién de ((t), es mucho més lenta
que la oscilacién del SRO. Asi, si
. wo
S << =

- (2.6)

la derivada ((t) en (2.4) se puede despreciar, simplificando la ecuacién y pro-
porcionando como resultado

Uo(t) + QC(t)wo% + wgvo(t) = K02C0W07}i(t)7 (27)

que, al igual que (2.4), es una ecuacién diferencial de segundo orden lineal y
variante en el tiempo.

2.2.1. Respuesta a un pulso de RF

El analisis de la respuesta de un SRO a un pulso de RF tiene especial interés,
ya que es extensible a distintos tipos de modulacién externas [3]. Consideremos
pues un pulso de RF expresado como

v(t) = Vipe(t) cos(wet + ¢), (2.8)

donde p,(t) es la envolvente normalizada del pulso de RF y V; es su amplitud de
pico. La traza superior de la Figura 2.1 muestra p.(t), asumiendo que su valor
es cero fuera de los limites t, y t.

El proceso para encontrar la respuesta del SRO asi como las aproximaciones uti-
lizadas se desarrollan de forma detallada en [3]. A continuacién reproducimos la
respuesta resultante, explicando cada término y remarcando las aproximaciones
que se han utilizado.

En resumen, la respuesta del SRO al pulso de RF dado por (2.8) es
vo(t) = ViK | H (we)|p(t) cos(wot + ¢ + £LH (w)), (2.9)
siendo K el factor de amplificacion de pico, definido por
K = KoK K,, (2.10)

donde el factor

K, = e~ " O (2.11)

?

es la ganancia superregenerativa, asociada al crecimiento exponencial de la os-
cilacion, esto es, a la inestabilidad del circuito,

K, = Cowo/tbpc(T)S(T)dT (2.12)
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Figura 2.1.: Senales principales que intervienen en el funcionamiento del SRO. La traza (a)
muestra la envolvente normalizada del pulso de RF de entrada. En (b) se muestra
la funcién de amortiguamiento. En la grafica (c) se muestran la funcién de sensi-
bilidad s(t) y la envolvente normalizada del pulso de salida p(t) generado por el
SRO. Fuera de los limites ts, y ts, la sensibilidad del receptor se puede considerar
despreciable.

es la ganancia regenerativa, la cual depende del area de la envolvente de la senal
de entrada ponderada por la funcion de sensibilidad, definida como

s(t) = e<0Jo SNV, (2.13)

s(t) es una funcién normalizada que describe el proceso de muestreo realizado
por el receptor (funcién de sensibilidad) y que tiene un méaximo en ¢ = 0, cuando
¢ = 0 pasa de positivo a negativo.

La respuesta frecuencial del receptor viene dada por

&¢(wc - WO)

Wo 1/1(0) 7

la cual es una funcién paso banda que tiene el maximo unitario cuando w, = wy.
Esta funcién se calcula con la transformada de Fourier conjugada

(we) = F{pe(t)s(t)}, (2.15)

H(w,) = (2.14)

12
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que es una funcién paso bajo. Finalmente,
t
p(t) = 0 Sy X (2.16)

representa la envolvente normalizada del pulso generado en el SRO. En la Figura
2.1 se muestran los pulsos descritos anteriormente, juntamente con el factor de
amortiguamiento, que intervienen en el proceso de recepciéon en un SRO.

Para calcular la expresién (2.9) se han asumido una serie de suposiciones que en
condiciones normales de operacion es habitual que se cumplan. Por una parte
se asume que

C3(t) << 1. (2.17)

Por otro lado, normalmente la frecuencia del pulso de entrada p. es mucho méas
lenta que la frecuencia de la propia senal de RF de la portadora w. y por lo
tanto,

De(t)] << pe(t)we. (2.18)

Finalmente, mencionar que se asume que la funcién de sensibilidad en el instante
t, es muy pequena, es decir, que

1
K, = >> 1. (2.19)
s(ty)

2.2.2. Respuesta a un tren de pulsos de RF

Si consideramos una senal formada por un tren de pulsos de RF como

v(t) =V; Z pe(t — nTy) cos(Went + ¢n), (2.20)

n=—oo

la respuesta del SRO puede expresarse, por superposicion, como

Uo(t) = VK Z | H (wen) [p(t —nT,) x cos(wot +n(wen, —wo) Ty + ¢n + LH (wen) ),

(2.21)
donde w,, y ¢, definen la frecuencia de oscilacion y la fase correspondientes al n-
ésimo pulso. Con esta expresion se engloba a una gran variedad de modulaciones
de frecuencia y/o fase que pueden encontrarse en la practica.

Una vez presentado el principio de operacién del receptor superregenerativo
procedemos a mostrar la evolucion de este receptor desde su invencién hasta la
actualidad.

13
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2.3. El receptor superregenerativo en las
comunicaciones inalambricas

Desde su invencién en 1922 [1], el receptor SR ha evolucionado en diversos
aspectos y su principio de operacion se ha utilizado para detectar distintas mo-
dulaciones. Inicialmente era usado como receptor de modulaciones analdgicas
de amplitud (originalmente, comunicaciones de voz) y el mismo principio fue
extendido a modulaciones de amplitud digitales (ASK) en aquellas aplicacio-
nes que requerian la transmisién de datos. También son de épocas antiguas las
primeras realizaciones encaminadas a la deteccion de modulaciones de frecuen-
cia [7], basadas en la conversién de variaciones de frecuencia en variaciones de
amplitud.

La evolucion que ha sufrido el receptor SR no ha sido lineal y, por tanto, es
dificil su presentacion organizada. No obstante, a continuacion se presenta una
posible clasificacion tematica para describir las principales lineas evolutivas.
Como es natural, no son necesariamente disjuntas pero pueden servir para situar
el panorama general.

2.3.1. SRO para modulaciones de amplitud

El principio SRO aplicado a las modulaciones de amplitud ha tenido un avance
en su disenio y prestaciones a lo largo de los anos. Por ejemplo, en [8] se conseguia
mejorar la sensibilidad y la reducciéon del ancho de banda del receptor con la
utilizaciéon de resonadores SAW. En [9] se presenta un receptor SR operando a
1 GHz integrado en tecnologia BiCMOS.

También se aplicd el receptor SR a aplicaciones de Direct-Sequence Spread-
Spectrum [10]. Uno de los avances mds destacables fue el hecho de igualar la
frecuencia de la senal de quench a la de simbolo, ya que en las aplicaciones
clasicas del SRO se trabajaba con una senal de quench de frecuencia muy supe-
rior (tipicamente 10 veces superior) a la de simbolo. El sobremuestreo asociado
a la operacién clasica se traduce en un ancho de banda de recepciéon muy su-
perior al estrictamente necesario, siendo la principal causa de las prestaciones
sub-6ptimas de este receptor. La igualacion de frecuencia de bit y de simbolo se
consigue, por ejemplo, en [11,12] para lo cual, 16gicamente, se necesitan disenos
para adquirir el sincronismo de bit. Con alguno de estos disenos como, por ejem-
plo, en [11] se consiguen unas buenas prestaciones, como la implementacién de
un receptor SR a 2.4 GHz y logrando un consumo de 2.1 mW a una velocidad
de transmisién de 11 Mb/s.

Cabe mencionar que también surgieron otras contribuciones como la aplicacion
del receptor SR para recibir modulaciones de amplitud Ultra-wideband (UWB)
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[13] o un estudio con técnicas de quench optimizadas [14]. Asimismo, se han
descrito aplicaciones de este principio a las comunicaciones dpticas [15].

A partir de aqui, una rama va en la linea de las realizaciones integradas y se
presenta en la Seccion 2.3.2. Por otra parte, recientemente se ha empezado a
utilizar el principio superregenerativo para modulaciones de fase, lo que marca
una linea nueva en la evolucion de este receptor. En la Seccion 2.3.4 detallamos
las principales aportaciones sobre la recepcién de senales moduladas en fase.
Asimismo, en la Seccién 2.3.5 presentamos las contribuciones sobre técnicas
para recibir modulaciones de frecuencia con el receptor SR.

2.3.2. Realizaciones integradas

Las implementaciones en forma de circuito integrado demuestran realmente el
consumo reducido que proporciona el SRO. A continuacion se nombran algunas,
como ejemplos, por orden cronologico.

Usando una tecnologia 0.13 pm CMOS, en [16] presentan un consumo de 2.8
mW con una velocidad de 500 kb/s en la banda de 2.4 GHz. En [12], ademés
de presentar unas expresiones para calcular la sensibilidad y selectividad, desa-
rrollan un prototipo con una sensibilidad de -93 dBm con una velocidad de bit
de 120 kb/s con un consumo de 10 nJ/b en la banda de 400 MHz. Otra imple-
mentacién interesante es la de [17] donde se obtiene un consumo de 215 uW con
una velocidad de transmisién de 250 kb/s en la banda de 2.4 GHz utilizando
una modulacién BFSK.

Se han descrito también implementaciones pensadas para su uso en el campo de
la medicina. Por ejemplo, en [18] se presenta una realizacién integrada utilizando
un proceso CMOS de 0.18 pym proporcionando un consumo de 280 W a una
velocidad de 50 kb/s recibiendo una senal OOK y un consumo de 2 mW a 75
kb/s con una sefial BFSK, ambas sefiales en la banda de 400 MHz.

En [19] se presenta una implementacién con tecnologia CMOS de 0.18 pum ope-
rando a dos frecuencias de portadora (3.494 y 3.993 GHz) a una velocidad de 10
Mb/s consiguiendo un consumo de 0.24 nJ/bit. Otro ejemplo [20], describe un
receptor que opera a 500 MHz de portadora fabricado con CMOS de 0.13 pm.
La energia consumida es de 0.09 nJ/b con una velocidad de bits de 10 Mb/s.

Por otra parte, el gran progreso de la tecnologia CMOS de los ultimos anos
ha permitido aumentar significativamente la frecuencia de oscilacién del SRO.
Actualmente se pueden observar receptores integrados en tecnologia CMOS que
llegan al centenar de GHz, pensados para aplicaciones de toma de imagenes
(imaging) en la banda de las ondas milimétricas. En [21] se presenta un re-
ceptor integrado con tecnologia CMOS de 65 nm que oscila a 100 GHz. Otra
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implementacion interesante es [22], con receptores que llegan a operar a una fre-
cuencia de oscilacién de 135 GHz utilizando resonadores con metamateriales.

2.3.3. Switched injection-locked oscillator

Por otro lado, existe todo un campo de actividad, por ejemplo [23,24], directa-
mente relacionado con el principio superregenerativo, pero que se conoce bajo
el nombre switched injection-locked oscillator (SILO). Esencialmente, se trata
de un oscilador que es puesto en marcha rapidamente, de forma que su salida es
coherente con una senal de radiofrecuencia presente a su entrada. En el primer
articulo en que se introduce el término SILO [25] como un nuevo concepto, se
hace un estudio superficial de las diferencias con el principio de operacion del
receptor SR y se concluye que se trata de una técnica distinta. En particular se
afirma que un SRO solamente produce una réplica de la envolvente del senal de
radiofrecuencia y se afirma que en un SRO la conmutacién de arranque no es
lo suficientemente rapida como para obtener la coherencia de fase entre salida y
entrada. Como se ha visto, (ecuacién 2.9) esto no es asi. De hecho, un SILO no
es mas que un SRO en el que la senal de extinciéon cambia bruscamente en de-
terminados instantes (una senal cuadrada), dando lugar a lo que se conoce como
comportamiento step controlled en la literatura clasica de receptores SR.

2.3.4. SRO para modulaciones de fase

Como hemos visto en la Seccién 2.2.1, es suficientemente conocido que la senal
generada en el SRO conserva la informacién de la fase. Sin embargo, esta ca-
racteristica tnicamente ha sido explotada en las siguientes publicaciones que
incluyen simulaciones y/o implementaciones.

SR BPSK [26] Congreso del 2002 (ISCAS), el SRO estd implementado me-
diante un oscilador acoplado a una linea de transmision, donde esta linea
soporta dos modos de oscilacion dependiendo de una senal de control. En
el primer modo de oscilacion la senal generada no tiene componente DC
y tiene un crecimiento exponencial, la fase de la cual es coherente con
la fase de la senal recibida. Aunque este resultado viene respaldado por
simulaciones, no se describe la relacién analitica entre la fase de entrada y
la generada en el SRO. En un instante, el circuito conmuta para generar
un segundo modo de oscilacion el cual estd caracterizado por producir una
forma de onda que consiste en la suma de: a) una forma de onda similar
con una frecuencia dos veces la frecuencia del primer modo y b) una for-
ma exponencial creciente con una componente de baja frecuencia con una
amplitud proporcional al coseno de la fase generada en el primer modo
en el momento de la conmutacién. Con un filtro paso bajo se recupera
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la componente continua y el signo de esta componente se utiliza para to-
mar la decisién del bit recibido teniendo en cuenta la modulacion BPSK.
Este articulo presenta algunos resultados, tanto de simulacion como expe-
rimentales, que validan la propuesta pero no proporciona datos acerca del
funcionamiento como receptor real.

SR BPSK [27] Congreso del 2009 (ISCAS). Aqui se hace uso de un receptor SR
convencional seguido de un muestreador de un solo bit que actia cuando
el pulso del SRO tiene suficiente amplitud. La senal BPSK de la entrada
produce cambios de signo (cambios de fase de 180°) en la senal generada
por el SRO. Para muestrear y guardar el bit correspondiente se utiliza un
simple flip-flop tipo D. Se describe una realizaciéon experimental en la ban-
da de HF y se demuestra el correcto funcionamiento con una sensibilidad
de —99.5 dBm a 10 kbit/s con un nivel de complejidad extremadamente
bajo.

Simulacién SR BPSK [28] Tesis de méster del ano 2012. El autor propone
dos formas de recibir senales BPSK con un receptor SR. La primera es
convertir la senal PSK a OOK retrasando la senal de entrada un periodo de
simbolo y suméndola a la senal actual. Con esto se consiguen variaciones de
amplitud, es decir, se transforma la modulacién de fase en una modulacién
de amplitud que se puede detectar con un SR operando como detector
ASK de forma convencional. El segundo método es mas directo: la senal
del SRO es muestreada por un ADC de un bit. La decisién del bit recibido
se produce haciendo el promedio de un nimero ¢ de muestras de fase por
periodo de simbolo, es decir que la frecuencia de quench es g veces superior
a la de simbolo. Este método requiere una buena sincronizacion ya que si
se muestrea alrededor de los pasos por cero, la decision puede ser errénea.
Hace una comparacion de los dos métodos tanto para el consumo como
para la sensibilidad y concluye que el mejor es el segundo. Por otro lado, se
presenta un estudio analitico de sincronizacion de la senal de quench con
la portadora usando un sistema que anade una complejidad significativa
al sistema. Finalmente propone un algoritmo de sincronizaciéon con un
preambulo que consiste en hacer una correlacion, sincronizandose cuando
el valor resultante de esta correlacion tiene un pico que supera un umbral.
Asimismo proporciona una estimacién del valor umbral en funcién de dos
hipétesis: solo recibiendo ruido Gaussiano y recibiendo senial mas ruido
Gaussiano.

Simulacién SR QPSK con 1Q [29] Congreso del 2012 (CSNDSP). En este articu-
lo se presenta un diseno sustentado por simulacién para detectar modula-
ciones QPSK con un SR. ElI SRO se utiliza como un simple front-end que
amplifica y filtra la senal de entrada mientras preserva la informacién de
fase. Para hacer la demodulacion utiliza un esquema de demodulacién 1Q
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convencional. No obstante, es necesario senalar que, si se quisiera imple-
mentar realmente este diseno habria dos problemas. El primero, es que el
alto nivel que necesita el oscilador para una demodulacién IQ trabajando a
la misma frecuencia que el receptor, enmascararia completamente la senal
recibida. Y el segundo es que un demodulador I1Q implica una complejidad
y, por tanto también un consumo elevados (mezcladores, conversores A /D
y procesado digital en banda base), contradiciendo el principal motivo
para la utilizacién del principio SR.

Simulacién SR QPSK [30] Publicacién del 2013 (IJEC). Son los mismos au-

tores que la publicacién anterior y con el mismo método muestran la si-
mulaciéon de una implementacion del receptor operando a 400 MHz. El
sistema de deteccién se basa en desfasar la senal del SRO en cuatro ra-
mas y usar cada una de las ramas como senal de reloj para un contador
distinto. En funcién de qué contador presenta el mayor valor deciden la
fase recibida. No se comenta qué ventaja aporta usar contadores ya que la
informacion de qué contador presenta un valor mayor ya esta disponible
desde el instante en que éstos arrancan.

Implementacién SR QPSK [31] Publicacién del 2014 (TCAS-I). En esta pu-

blicacién se presenta el disenio e implementacion de un receptor superre-
generativo para senales moduladas en QPSK. Teniendo en cuenta que la
senal generada por el SRO conserva la informacién de la fase de la senal
de entrada se utiliza un simple SRO del cual se cogen N muestras de 1
bit de cada pulso generado. Respetando una determinada relacion entre
la frecuencia de muestreo y de RF' se consigue tener un vector de bits que
contienen una versién sub-muestreada de la modulacién PSK transmitida.
La decision de simbolo se toma, realizando un procesado digital simple,
teniendo en cuenta dos vectores consecutivos de muestras. Se presentan
resultados experimentales sobre un prototipo. La estructura global exhi-
be una elevada simplicidad (a diferencia de, por ejemplo, [29]) y permite
conseguir bajo consumo y bajo coste.

Simulacién SR 8-PSK [32] Congreso del ano 2015 (ICECS). Presenta un cir-

cuito capaz de demodular senales 8PSK digitalmente utilizando como re-
ceptor un SR. Se trata de una extensién de [30] generando 8 ramas de
desfase. Como en trabajos anteriores de los mismos autores, se trata de
una discusién a nivel de simulaciéon en ausencia de ruido y proporciona
detalles de consumo de un diseno CMOS.

Simulacién SR 8-PSK [33] Congreso del ano 2015 (ICECS). Presenta las pres-
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taciones de un diseno SR capaz de demodular senales 8PSK. La técnica de
demodulacién es como la anterior publicacién pero se proporcionan datos
detallados de consumo y sensibilidad para varios casos. Tanto aqui como
en [32] se usan registros de desplazamiento en vez de los contadores usados
originalmente en [30] sin que se comente su mision.



2.3. El receptor superregenerativo en las comunicaciones inalambricas

Simulacién SR 8-PSK [34] Congreso del ano 2016 (ICENCO). Consiste en
una variacién de [30] donde los contadores son substituidos por simples
flip-flop. En esencia, a partir del SRO se generan 8 senales desfasadas me-
diante circuitos RC y latches y un conjunto de 8 flip-flop observa cual de
las salidas se activa antes. Se consigue asi una cuantificacion de la fase
en 8 niveles. No se presentan resultados experimentales y las simulaciones
son en ausencia de ruido.

2.3.5. SRO para modulaciones de frecuencia

Los receptores superregenerativos publicados hasta hoy enfocados a la recepcion
de senales FM, se basan principalmente en la propiedad de conversion de FM a
AM gracias a la respuesta de paso banda del receptor. Este hecho provoca que
solo se puedan detectar de forma eficaz modulaciones FM de banda ancha, ya
que el ancho de banda del receptor es relativamente grande y por consiguien-
te, se requieren diferencias de frecuencia grandes para producir variaciones de
amplitud en la salida del SRO.

Deteccion de FM [7] En este el articulo, del afio 1944, se presenta la idea de
utilizar un receptor SR para detectar modulaciones binarias de frecuencia.
Un método consiste en tener dos SRO’s sintonizados respectivamente a las
dos posibles frecuencias de modulacién y con la salida diferencial de los
dos SRO’s se toma la decisién del bit recibido. Por otra parte presenta
otro método que consiste en utilizar el SRO como amplificador y con
un mezclador se traslada el espectro a mas baja frecuencia consiguiendo
detectar mas facilmente las variaciones de frecuencia. Aunque con este
método se conseguirian detectar modulaciones FM de banda estrecha, su
esencia se parece mas a la del receptor superheterodino y probablemente
sea mas eficaz realizar la amplificacién a frecuencia intermedia.

Tesis UWB [35] Tesis de master del ano 2008. Se hace el diseno de un SR
en tecnologia CMOS para recibir senales UWB-FM y se presentan las
simulaciones de sensibilidad y consumo. Se basa en hacer una conversion
de la modulaciéon FM a AM en el receptor para poder recuperar los datos.

SR para FM [17] En esta publicacién, del ano 2010 (JSSC), al igual que en
trabajos previos de los mismos autores, se hace una deteccion BFSK uti-
lizando un solo SRO que primero se sintoniza a la frecuencia f; y después
a fy. Con esto se decide cudl de las dos frecuencias ha dado mayor ampli-
tud. Esto requiere dos ciclos de quench por simbolo. Ademas, este método
requiere que f1 y fo tengan una diferencia importante para poder observar
cambios de amplitud significativos.
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Dos SRO para FM UWB [36] Ma4s recientemente, congreso del 2011 (MTT),
un enfoque similar se ha utilizado para disenar un receptor para modula-
ciones FM de banda ultra-ancha (UWB). Para hacerlo se utilizan dos SRO
para detectar las dos frecuencias y la decision del bit se hace observando
cual de los dos SRO tiene una salida mayor.

2.3.6. Conclusiones

La creciente importancia del receptor SR la demuestra el niimero de publica-
ciones al respecto en los ultimos anos. No obstante, a pesar de este interés, el
principio SR sélo se habia aplicado en sistemas ASK y FSK de banda ancha.
Los receptores SR para ASK operan eficazmente en el modo lineal pero solo
para un rango dindmico de senal de entrada bastante limitado. Fuera de este
rango, la senal de quench se tiene que reajustar. Este control (que viene a ser un
control automético de ganancia) requiere circuiteria adicional, la cual a menudo
no se tiene en cuenta. En cambio, para detectar PSK y FSK de banda estre-
cha, el SRO puede operar en modo logaritmico, donde es bastante insensible a
los cambios de amplitud de la senal de entrada, aunque esto supone un ligero
incremento de consumo.

Por otra parte, se debe tener en cuenta que para realizar modulaciones PSK
espectralmente eficientes, se requiere de un pulso conformador en banda base
el cual introduce unas variaciones de amplitud a la senal RF que requieren
amplificadores de potencia lineales, con una eficiencia baja. En contraste, las
senales moduladas en frecuencia tienen una envolvente constante y pueden ser
eficientemente amplificadas con amplificadores en saturacion. Precisamente, esta
es una de las razones por las que determinados estandares eligen modulaciones
de frecuencia.

Se ha visto que el principio SR solamente se ha aplicado a modulaciones FSK
de banda ancha o ultra-ancha, donde la desviacién de frecuencia es suficiente-
mente grande como para convertir variaciones de frecuencia en variaciones de
amplitud. Més recientemente se han visto contribuciones teéricas para detectar
modulaciones de fase, pero no hay ningiin prototipo implementado de receptor
SR MPSK.

Este repaso de la bibliografia existente deberia servir para situar tanto el contex-
to general de esta tesis como sus contribuciones. No obstante, durante el resto
del documento, al principio de algunos capitulos, se hara un repaso adicional de
la referencias méas pertinentes para situar mejor el estado del arte de cada tema
especifico.
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2.4. Objetivos de la tesis

Como se ha observado, el principio superregenerativo es una opcién a tener en
cuenta dentro de las alternativas disponibles para receptores de radiofrecuencia.
Su principal ventaja es que tiene una estructura muy simple. En contrapartida,
también exhibe algunos inconvenientes. Aun asi, el balance entre ventajas e
inconvenientes puede resultar positivo para el receptor superregenerativo en
algunas aplicaciones, como por ejemplo las que requieren muy bajo coste o muy
bajo consumo -o ambos. Sobre esta base, la investigacion de esta tesis se centra
en aprovechar el principio SR para desarrollar un receptor para modulaciones
interesantes pero mucho menos estudiadas, como las modulaciones digitales de
fase y de frecuencia.

Asimismo, ademas de desarrollar el receptor SR para que sea capaz de detectar
senales MPSK y FSK se ha considerado que seria un hito innovador desarrollar y
demostrar, a nivel de prueba de concepto, un receptor SR completo, compatible
con el estdandar 802.15.4 [37].

Por otro lado, la tesis final de master [6] se desarrollé dentro del mismo grupo de
investigacion y consistié en el diseno y implementacion de un primer prototipo
de transceptor superregenerativo QPSK. En el Capitulo 4 se muestra en detalle
el principio de funcionamiento y la arquitectura de este transceptor, formado
por un receptor SR y un transmisor completamente digital. Las conclusiones y
lineas futuras de [6] son ahora son algunos de los objetivos de esta tesis.

A continuacién se presenta la lista de objetivos que se pretenden conseguir
conjuntamente con una explicacién de cada uno de ellos.

Caracterizacion de la respuesta del SRO en presencia de ruido

Una caracteristica del receptor SR es que en los modos de funcionamiento lineal
y logaritmico los cambios de fase que tienen lugar a la entrada repercuten en la
fase de salida de tal forma que pueden ser detectados directamente a partir de
la oscilacién generada en el SRO.

Un primer objetivo serd estudiar la respuesta general del SRO a una senal de
RF contaminada con ruido, obteniendo expresiones analiticas para la fase de
salida en los dos modos de funcionamiento. Este estudio tomara como punto de
partida los estudios analiticos realizados en [5] y [38], donde se presentan los
resultados de un desarrollo en el dominio temporal.
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Diseno e implementaciéon de un transceptor QPSK

Este objetivo se sustenta en el transceptor QPSK desarrollado en [6]. Este trans-
ceptor se validé verificando su sincronizaciéon con una secuencia de simbolos
especificamente generada para este propodsito. En esta tesis se completa la va-
lidacién del transceptor QPSK anadiendo el protocolo necesario para recibir
tramas de datos. Asimismo, se realiza un estudio de algunos aspectos criticos,
se amplian algunas funcionalidades y se mejora el transceptor para conseguir
una mejora de la sensibilidad. Este objetivo genérico se puede dividir en:

= Implementacién de tramas formadas por un preambulo y un campo de
datos para que el receptor se pueda sincronizar con la trama transmitida
y recibir los datos.

= Implementacion de una red de adaptacion de impedancias a la entrada
para conseguir una mejora de sensibilidad.

» Utilizacién de la codificacién Gray para la comunicacién. La codificacién
Gray es la codificacion que proporciona menor error en los datos recibidos
ya que entre simbolos adyacentes sélo varia un bit. Tanto en [31] como
en [6] se utilizaba la codificacién binaria natural.

Diseino e implementaciéon de un transceptor M-PSK

Teniendo un prototipo de transceptor QPSK implementado, es interesante hacer
un transceptor capaz de conmutar de modo de operacién y trabajar con distintas
modulaciones de fase, es decir, crear un transceptor M-PSK. En este sentido,
tienen un interés relevante los casos M = 2, M = 4y M = 8, esto es, las
modulaciones BPSK, QPSK y 8PSK.

Una vez implementado se hard una comparativa entre modulaciones con las
medidas de tasa de error de bit (BER) y se contrastardn con los resultados
teoricos.

Por otra parte, en este contexto, entre otros aspectos, se prevé abordar el diseno
maximamente flexible para las distintas modulaciones sin modificar los parame-
tros importantes como la frecuencia de la portadora o la de simbolo con el fin
de que la comparativa sea en las mismas condiciones.

Detecciéon de FSK con el SRO e implementaciéon de un
prototipo de receptor SR FSK

Como ya se ha comentado anteriormente, las senales moduladas en FM tienen
envolvente constante y pueden ser eficientemente amplificadas con amplificado-
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res en saturacion. Este es uno de los motivos para los cuales la FM es escogida
en muchos estandares de comunicaciéon. Todos los receptores SR conocidos hasta
ahora, enfocados a la demodulaciéon de FM, son ineficientes y trabajan correcta-
mente solo si las frecuencias estan muy separadas. En esta tesis se quiere disenar
e implementar un receptor capaz de detectar modulaciones FSK de banda es-
trecha. Se aprovechara la caracteristica del SRO que genera una respuesta que
depende de la fase instantanea de la senal recibida en las ventanas de sensibili-
dad. Haciendo uso de un tnico SRO sintonizado siempre a la misma frecuencia
se pretenden detectar los cambios de frecuencia en la senal de entrada a partir
de las fases obtenidas. Para acotar este objetivo, se ha pensado en implementar
dos casos concretos de senales FSK que se detallan a continuacién:

FSK de Sunde La modulacién FSK de Sunde es un caso particular de FSK que
cumple que la diferencia entre las dos frecuencias de portadora es igual a
la frecuencia de simbolo.

MSK En la modulacién MSK (Minimum Shift Keying) la diferencia entre fre-
cuencias es la mitad que la FSK de Sunde, es decir la mitad de la frecuencia
de simbolo, y es la minima desviacién de frecuencia que mantiene la orto-
gonalidad entre los simbolos 0 y 1. Es una modulaciéon utilizada en varios
estdndares y puede ser vista también como una modulacién offset-QPSK
con un pulso conformador de medio ciclo de seno. Este hecho, conjunta-
mente con la propiedad de fase constante, hacen que el espectro sea com-
pacto y libre de impulsos. Esta es, por ejemplo, la modulacién escogida en
el estandar 802.15.4 en algunas de sus bandas.

Diseno e implementacion de un transceptor MSK segtin el
estandar IEEE 802.15.4

En este apartado se pretende implementar un transceptor MSK con la funcio-
nalidad necesaria para ofrecer una interfaz IEEE 802.15.4 [37]. Este estdndar
especifica el nivel fisico y de control de acceso al medio (MAC) para redes WPAN
de baja velocidad, &mbito donde encajan las redes de sensores. Estas redes estan
recibiendo una notable atencién. Uno de los principales requerimientos para este
tipo de redes es el bajo coste y el bajo consumo de los nodos, contexto en el
que el receptor SR encaja perfectamente. Pensando en aplicaciones practicas,
un objetivo interesante es disponer de un receptor con una interfaz hardware
compatible con transceptores comerciales operando bajo este estandar y que el
conjunto de software existente, desde las librerias de bajo nivel hasta aplicacio-
nes finales, pudiera ser aprovechado integramente.

Asi, un objetivo es desarrollar un transceptor que implemente la funcionalidad
correspondiente desde el nivel fisico hasta el nivel MAC del estandar sobre un
dispositivo digital descrito en VHDL.
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Diseno e implementacion de un algoritmo de sincronizacion
para un receptor SR MSK (con énfasis en el estandar IEEE
802.15.4)

La recepcion de datos con modulacion MSK requiere de sincronizacion previa
del receptor SR. El receptor ha de ser capaz de conseguir la sincronizacion a
nivel de chip, a nivel de simbolo y a nivel de trama. El objetivo es elaborar
un algoritmo lo méas genérico posible utilizando preambulos que cumplan unas
condiciones basicas.

Una vez elaborado este algoritmo se particulariza para permitir la sincronizacion
del receptor SR con los preambulos definidos por el estandar IEEE 802.15.4,
completando asi el transceptor MSK implementado para este estandar.
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3. Estudio general de la respuesta
del SRO en presencia de ruido

3.1. Introduccidon

En el capitulo anterior se han presentado las ecuaciones basicas que describen el
comportamiento de un oscilador superregenerativo. El objetivo de este capitulo
es ampliar dicha descripcion al caso mas general de la respuesta del SRO en
presencia de ruido. Esto servira, en particular, para caracterizar la fase de salida
en funcion de las caracteristicas de senal 1itil y de ruido a la entrada. Este aspecto
es de especial interés para esta tesis, dado que se trabaja con el receptor SR
utilizando distintas modulaciones angulares en donde se observa, siempre, la
fase de la senal de entrada.

El efecto del ruido en la respuesta del SRO se ha considerado cualitativamente
en la literatura en numerosas ocasiones. Los estudios cuantitativos al respecto
son mas escasos, entre los que cabe destacar [39], [40] y [4], en donde se presen-
tan célculos realizados en el dominio frecuencial. En [5] y [38] se presentan los
resultados de un desarrollo en el dominio temporal.

Dado que tradicionalmente el receptor SR se ha utilizado con modulaciones de
amplitud, en dichos estudios el énfasis se pone en determinar cémo el ruido
afecta a la amplitud de la senal demodulada. En este capitulo, por el contrario,
se presenta un estudio basado en [5] que permite obtener expresiones analiticas
para la senal 1til y el ruido a la salida del SRO, y a partir de éstas, expresiones
para la fase de salida.

3.2. Respuesta general del SRO en presencia de
ruido

El estudio que se presenta a continuaciéon es una generalizacion del estudio
presentado en [3] y [5] con el objetivo de caracterizar la fase de salida del SRO
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en presencia de ruido. Se considerara que a la entrada se aplica un pulso de RF
con ruido aditivo segun la expresion

0(t) = Vipelt) cos(wet + 6) + n(t), (3.1)

donde p.(t) es la envolvente normalizada del pulso de RF, V; es su amplitud de
pico y n(t) es ruido aditivo blanco Gaussiano, en inglés additive white Gaussian
noise (AWGN), de densidad espectral de potencia bilateral n/2. La primera
componente en (3.1) representa la senal 1til mientras que la segunda componente
representa el ruido inherente a cualquier sistema de comunicacién.

Manteniendo la nomenclatura y las aproximaciones presentadas en la Seccion
2.2 y representadas en la Figura 2.1, trabajaremos en todo momento bajo la
hipétesis de que el factor de amortiguamiento, (), cruza por cero con pendiente
negativa en ¢t = 0. En estas circunstancias la respuesta del SRO a una excitacion
genérica se puede expresar como [3],

wolt) = 260 KoK p(1) / "o(r)s(r) sin(wo(t — 7))dr

= 200 KoK p(t)([0(t)s(t)] * sinwot).

(3.2)

La respuesta completa a una entrada de la forma descrita en (3.1) puede obte-
nerse por superposicién, calculando por separado las componentes til v, (%)
y de ruido n,(t) a la salida,

Vo(t) = Voutit () + no(t). (3.3)

Concretamente, para la componente 1til, incluyendo el primer sumando de (3.1)
en (3.2) se obtiene como resultado, segin hemos presentado en el capitulo an-
terior,

Voutit(t) = ViK|H (w,)|p(t) cos(wot + ¢ + LH (w)). (3.4)

Para la componente de ruido, incluyendo el segundo sumando de (3.1) en (3.2)
se tiene

no(t) = 260 Ko Kap(t) /t " i(r)s(7) sin(wolt — 7))dr. (3.5)

Asumiendo que s(t) es nula fuera del intervalo de quench (t,,t,) es posible
extender los limites de integracion de —oo a 400 con el fin de calcular la integral
en el dominio frecuencial. En concreto, utilizando el teorema de Parseval

| aesmar= o [ R@E e (3.6)
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aplicado a (3.5) se obtiene

/_ " i(m)s(r) sin(wo(t — 7))dr = Im /_ b n(T)s(T)ejwo@ﬂdT}

[e.9] o0

I [edent / h n(T)[s(T)eW]*dT} (3.7)

:eijt 700
=Im . / ij(w)S*(w—wo)dw},

donde N(w) y S(w) son las transformadas de Fourier de n(7) y s(7) respecti-
vamente. Dado que s(7) es de variacién lenta comparada con la oscilacion de
frecuencia wyg, su transformada de Fourier es una funcién paso bajo de ancho
de banda mucho menor que wy, y por lo tanto S(w — wp) es una funcién paso
banda de banda estrecha centrada en w = wy. En consecuencia, es razonable la
aproximacién w ~ wy dentro de la integral, dando como resultado,

2

o0

Jwot 00 : Jwot 00
Im {6 / JwN(w)S* (w — wg)dw} ~ Im nge / N(w)S*(w — wo)dw}
_ T )

— Im :jwoejwot /_ ) n(T)[s(T)ejW]*dT]

=1Im jwo/ n(7‘)8(7’)€jw0(t7-)d7':|

o0

= wp /OO n(7)s(7) cos(wo(t — 7))dr,

— 0o
(3.8)
donde por el mismo teorema de Parseval se ha vuelto a una nueva expresion en
el dominio temporal. Restableciendo los limites de integracion y sustituyendo
en (3.5) se tiene

No(t) = 2¢owo Ko Kp(t) /t b n(7)s(7) cos(wo(t — 7))dr. (3.9)

A continuacién desarrollamos el coseno tomando como referencia de fase la de
la componente til a la salida, ¢(t) = wot + ¢ + £LH (w..),

cos(wo(t — 7)) = cos(wot + ¢ + LH (w.) — woT — ¢ — LH(w,))

= cos(wot + ¢ + £LH (w,.)) cos(woT + ¢ + LH(w.))+  (3.10)
+ sin(wot + ¢ + £LH (w,)) sin(wot + ¢ + LH (w,)),
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con lo que la ecuacién (3.9) queda

no(t) = 2Cowo Ko Kp(t)-

. [ ( /tt n(r)s(r) cos(wor + 6+ AH(wc))dT> cos(wot + ¢ + LH(we))+

+ ( /tt n(r)s(7) sin(wor + ¢ + LH (wc))df) sin(wot + ¢ + ZH (we)) |

(3.11)
Con la obtencion de esta expresion, definimos dos nuevas variables,
tp
Vi = 2§0w0/ n(7)s(7) cos(woT + ¢ + LH (w,))dr (3.12)
ta
Y t
b
Vig = —QCOwO/ n(7)s(7) sin(wor + ¢ + LH (w..))dr, (3.13)
ta

siendo V;; y V,4 las componentes en fase con la senal util y en cuadratura respec-
tivamente. Con estas variables podemos reescribir el ruido a la salida como

no(t) = KoKp(t) [Vii cos(wot + ¢ + LH(w.)) — Vigsin(wot + ¢ + £LH (we))] -
(3.14)

Cabe destacar que V,; y V,, son variables aleatorias de tension resultantes del
filtrado realizado por el SRO, las cuales se veran sometidas al proceso de am-
plificacién exponencial propio del SRO, quedando multiplicadas por K, al final
del periodo de quench.

El producto V; K, es el equivalente de senal 1til de estas componentes de ruido
y podemos observar que V,; y V;, son variables aleatorias que toman un valor
constante hasta al final del periodo de quench.

3.2.1. Estadistica de las componentes de ruido en fase y
cuadratura

La estadistica de V,; y V;,, es Gaussiana, ya que ambas variables son la respuesta
de un sistema lineal a ruido blanco Gaussiano [41], y su valor promedio (o
esperanza estadistica) es

Vii=Vig=E[Vi]=E {QCOMO/t | n(7)s(7) cos(wot + ¢ + LH (w.))dT)

= 2(owo /t b En(7)] s(1) cos(wot + ¢ + LH (w,))dT = 0.
’ (3.15)
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3.2. Respuesta general del SRO en presencia de ruido

La potencia la calculamos teniendo en cuenta que con ruido blanco n(t) de
densidad espectral 1/2, cualquier funcién determinista f(t) cumple [5]

( /_ ) f(T)dT)2] -2 :O F2(7)dr. (3.16)

o0

E

Por lo tanto,

Vi=Vi=E[Vi=E

<2Cowo /t:bn(T)S(T) cos (WOT+¢+4H(%))OZT) 2]

_ (2@0%)2% / " (1) cos(woT + ¢ + LH(w,))dr.

(3.17)
Asumiendo que s(7) es lenta en comparacion con la sefial sinusoidal de frecuencia
wp aparece el factor 1/2 asociado al coseno elevado al cuadrado,

PR _ 1 tp tp
V2=VE= Dy [ S0 =) [ S 69
ta tq

Este resultado se puede calcular también en el dominio frecuencial integran-
do la densidad espectral de potencia de ruido 1/2 ponderada por la respuesta
frecuencial (K |H (w)|)? del receptor, obteniéndose el mismo resultado.

3.2.2. Pulso de salida en modo lineal

La salida del SRO en modo lineal estard formada por la respuesta de la senal
de entrada més la respuesta al ruido,

vo(t) = KoKV, K,.|H(w.)|p(t) cos(wot + ¢ + ZH (we))+
+ KoKsp(t)[Vyi cos(wot + ¢ + LH (w.)) — Vigsin(wot + ¢ + LH (we))],

(3.19)
que se puede expresar como
vo(t) = Ko Ksp(t)[(ViE: | H (we)| + Vi) cos(wot + ¢ + £LH (we)) — (3.20)
— Vigsin(wot + ¢ + £ZH (w))], .
0, si lo preferimos, como
0(t) = KoK yp(t)y (Vi H (wo) | + Vio)? + Vi 3.21)

- cos(wot + ¢ + LH (we) + ZL(ViK, | H(we)| + Vi + 3Vig))-
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3. Estudio general de la respuesta del SRO en presencia de ruido

3.2.3. Pulso de salida en modo logaritmico

La salida del SRO en el modo logaritmico puede calcularse mediante

! p(t)-

! +U(t)
(KoK )2 [(ViE, [ H(we)| + Vi) + V2] (3.22)
- cos (wot + ¢+ LH (we) + L (ViK | H(we)| 4+ Vi + 1Viy))

Vo(t) =

donde U(t) es un pardmetro definido en [5] que depende del factor de amor-
tiguamiento y que modela la compresion de la ganancia del amplificador de
retroalimentacion.

3.2.4. Fase de salida

Como se puede observar en las expresiones (3.21) y (3.22), en el modo logaritmi-
co la fase a la salida del SRO es la misma que la del modo lineal,

¢o = ¢+ AH(C"'}C) +Z (‘/;KT"H(U)C)‘ + ‘/;‘z +]‘/rq)

Vig (3.23)

= ¢+ £H(w.) + arctan (

Este hecho se produce porque el modo logaritmico viene, siempre, precedido por
el modo lineal y s6lo implica una compresion en la amplitud de la oscilacién. Es
decir, la fase con la que crece el pulso se mantiene durante todo el periodo de
quench.

Retomando los resultados de la Seccién 2.2.1, para el caso en el que la senal
de entrada estd constituida por una sucesion de pulsos modulados en fase y/o
frecuencia, sincronizados con la senal de quench local, segin la expresion

v(t) =V, Z pe(t — nTy) cos(went + Pn) + n(t), (3.24)

n=—oo

o, alternativamente,

v(t) =V; i pe(t — nTy) cos(wen (t — nTy) + nwe, Ty + @) +n(t),  (3.25)

n=—oo
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3.3. Relacion senal a ruido a la salida del SRO
se obtiene la respuesta en el modo lineal por superposicion

= KoK, Z (t —nT,)
N(ViK  H(Wen)| 4 Viin) cos(wo(t — nTy) + nwen Ty + ¢n + ZH (wen)))—
— Vign sin(wo(t — nTy) + nwen Ty + ¢n + LH (wen))],

(3.26)
en donde Vi, v Vigm representan los valores de V,; y V,,, respectivamente, en
los sucesivos periodos de quench. Una expresién similar puede escribirse a partir
de (3.22) para el modo logaritmico. Reescribiendo el resultado anterior,

0olt) = KoB(t) D plt = nTy) -/ (K H (wn)| + Viin)? + Vi
- cos(wot + n(wen — wo)Ty + dn + LH (Wen) + Z(Vi K | H (wen)| + Vein + 7Vegn))-

(3.27)
se obtiene la fase de salida correspondiente al ciclo de quench enésimo,

¢on = ¢n + n(wcn - WO)Tq + Z]_-I(ch) + Z (‘/;KT|H(WC7L)| + V;“in + .jv;“qn)

Vign
= ¢, + N(Wep, — wo) Ty + £LH (wen) + arctan <ViKT|H(qu)| n Vrm> .

28)

En el supuesto de que la fase a la entrada sea una funcién ¢, (t) de variacion
lenta dentro de cada periodo de simbolo, por ejemplo, debido al uso de pulsos
conformadores, debera tomarse como fase ¢, ~ ¢,(nT;) por cuanto el SRO
toma en cuenta el valor de dicha fase en los periodos de sensibilidad, centrados
en t = nT,. La expresién (3.28) servird de base para simular el comportamiento
del SRO en diversas situaciones consideradas en capitulos posteriores y, por
ejemplo, calcular probabilidades de error en funcién de las caracteristicas del
SRO, de la senal de entrada y del ruido.

3.3. Relacién seiial a ruido a la salida del SRO
La relacién senal a ruido (SNR) de salida del SRO se puede expresar como [5]

S YK HEE | veHER )i (3.29)
NTOGEew  w ls “‘“ o

SNRop =

Se considerara en esta tesis que el pulso de RF representa el simbolo recibido,
excepto en el Capitulo 8 donde representara el pulso de chip asociado a senales de
espectro ensanchado, como las definidas por el estandar IEEE 802.15.4. Teniendo

31



3. Estudio general de la respuesta del SRO en presencia de ruido

en cuenta la relacion entre la amplitud V; de entrada y la energia media de
simbolo

V2 ty
E, = 7@ / p2(7)dr, (3.30)
ta

es posible expresar la SNR de salida en funcién del cociente E/n, la envolvente
de simbolo y la envolvente de la curva de sensibilidad,

SNRop =

H(w.)|? tbCTSTdT2
%\ (o)l [£2 pe(r)s(r) ]. -

ftt;’ p2(T)dr ftib s2(1)dr

Se puede demostrar que esta expresion se maximiza igualando wg = w., ya que
maximiza |H(w.)|, y adaptando la envolvente del pulso de RF a la funcién de
sensibilidad, p.(t) = s(t) [5], obteniéndose la expresion de la SNR de salida para

un filtro adaptado,

SNRo = % (3.32)

En la presente tesis, la envolvente de la senal de entrada, p.(t), siempre sera cons-
tante de valor p.(t) = 1 durante todo el periodo de simbolo. Por consiguiente,
podemos expresar (3.31) como

SNRo = - : (3.33)

donde T es el periodo de simbolo igual al periodo de quench Tj. Por otra parte,
la SNR puede calcularse a partir de

Py H(w)[?

SNRp =
° nBy

(3.34)
donde P; es la potencia de simbolo, P, = E,/Ts y By el ancho equivalente de

ruido. Igualando (3.33) y (3.34) se obtiene el ancho de banda equivalente de
ruido By del SRO,

By = M (3.35)

[ftib 8(’7‘)d7‘:| ’

3.4. Conclusiones

En este capitulo hemos caracterizado la respuesta genérica del SRO a un pulso
de RF en presencia de ruido en los dos modos tipicos de funcionamiento, lineal
y logaritmico. Fruto de este estudio, se han obtenido expresiones analiticas de la
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3.4. Conclusiones

fase de salida del SRO en funcién de la senal 1til y del ruido. Dichas expresiones
serviran de base para posteriores simulaciones de probabilidades de error a lo
largo de la tesis.

Destacar que la fase obtenida es la misma en ambos modos de funcionamiento.
Esto supone una ventaja en los receptores de fase y de frecuencia, ya que la
recepcion no se vera afectada por la no linealidad de los dispositivos activos del
SRO. Asi, es posible trabajar en el modo logaritmico y aprovechar las ventajas
que éste ofrece, como son una amplitud mas elevada de los pulsos de RF genera-
dos, y una independencia de la misma con respecto al nivel de senal de entrada
(funcionamiento equivalente al de un control automético de ganancia).

Por otra parte, se ha obtenido la expresion de la SNR y del ancho de banda
equivalente al ruido en funcién de los parametros del SRO y de la senal de
entrada. Como que en esta tesis se considera en todo momento p.(t) = 1, el
ancho de banda equivalente de ruido, By, queda determinado exclusivamente
por la funcién de sensibilidad s(t).
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4. Diseno e implementacion de un
transceptor SR QPSK

4.1. Introduccion

El objetivo de este capitulo es validar la implementacion de un transmisor y
un receptor QPSK en un mismo dispositivo. Este estudio toma como base el
transceptor descrito en [6]. La descripcién de este transceptor nos servird para
comprender aspectos claves del resto de la tesis como son, por ejemplo, el método
de deteccion de fase digital a partir del pulso creado por el SRO y la transmision
digital de modulaciones de fase. En este mismo capitulo se muestran aspectos
que no aparecen en [6] como la utilizacién de tramas con predmbulo para sin-
cronizarse y recibir los datos correctamente y un estudio de la longitud maxima
de las tramas en funcién de la resolucién obtenida durante el preambulo.

Cabe destacar que el método de sincronizacion es el descrito en [6]. Es un algo-
ritmo simple y que solo se ha implementado con el objetivo de poder disponer
de un prototipo de transceptor QPSK completamente operativo. En el Capitulo
7 se desarrolla un algoritmo de sincronizacién mas complejo y completo para
modulaciones MSK.

En las siguientes secciones analizamos una situacion particular que puede apa-
recer en el proceso de deteccién de fase y presentamos el método de implemen-
taciéon de la codificacién Gray en este transceptor.

4.2. Transmisor QPSK

Las FPGA actuales, incluso las de mds bajo coste como la [42], pueden operar
a una frecuencia de reloj suficientemente alta como para generar directamente,
y sin dificultades, una senial RF en la banda HF.

Nuestro objetivo es transmitir una senal modulada QPSK codificada diferen-
cialmente con fase constante durante todo el periodo de simbolo. Esto se ha
implementado completamente dentro de la FPGA vy, por lo tanto, los tnicos
recursos analogicos adicionales que se necesitan son los componentes para hacer
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4. Diseno e implementacion de un transceptor SR QPSK

Figura 4.1.: Las cuatro bases de portadora disponibles a la salida del registro.

) KA1 ATHT AT T FT AT K] 4]

Registro de
desplazamiento

Fase I 0° I 20° I

wioon |-@oor [Bor1r [Br1o" [+ 1loon | 1@o1 |+ o1 | ofilion

QPSK RF

osw ] [ 1 [ ]

Figura 4.2.: Senal RF generada con una modulacién QPSK.

un filtrado que limite la amplitud de los armoénicos de la frecuencia de porta-
dora f,.. Otro planteamiento, con una generacién mas flexible pero de mayor
complejidad, podria ser el que se ha descrito en [43].

El punto de partida es la generacion de cuatro portadoras con desfases de 90° re-
lativos en cada simbolo. Esto se consigue con un registro de desplazamiento,
inicialmente cargado con el patron 1100, el cual es rotado a frecuencia 4f.. Un
multiplexor selecciona la posicion del registro de desplazamiento correspondien-
te, segin la fase deseada, y ésta serd la senal transmitida. La Figura 4.1 muestra
las senales obtenidas en cada una de las cuatro posiciones del registro mientras
la Figura 4.2 muestra las formas de onda digitales correspondientes a un cambio
de 90° en la fase de la portadora. Cabe mencionar que como salida de RF gene-
ramos también la version negada para poder transmitir con el doble de amplitud
a partir de dos pines de la FPGA y que todas estas senales son registradas.

Los datos transmitidos son agrupados por parejas de bits para construir los cua-
tro simbolos, los cuales son codificados diferencialmente para evitar la necesidad
de disponer de una referencia de fase absoluta en el receptor.

Se ha escogido una velocidad de bit de f, = 20kbps, es decir una frecuencia
de simbolo de f; = 10kHz, y una frecuencia de portadora de f. = 26.25 MHz
como en [31]. Con estos valores, cada periodo de simbolo T contiene un nimero
entero (2625) de periodos de portadora T..

Con la configuracién actual, el transmisor envia unos paquetes que contienen:
a) 40 bits de preambulo con cambios de fase en la portadora en simbolos con-
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4.3. Receptor SR QPSK

Predmbulo (40) Start (8) | Datos (960) gg

Figura 4.3.: Estructura de la trama. Les longitudes estdn expresadas en bits.

secutivos, b) un delimitador (Start Delimiter) de 8 bits y ¢) 960 bits de datos
(Figura 4.3).

La longitud del campo de datos puede cambiar de un protocolo a otro, siempre
que no supere a un valor maximo (como se vera en la Seccién 4.3) y puede
contener otros campos, pero su contenido es irrelevante en el contexto de este
capitulo.

Una implementacion eficiente del transmisor requeriria abordar aspectos como
la eficiencia espectral resultante de la senal cuadrada generada y las transiciones
abruptas de fase entre los simbolos. No obstante, el transceptor asi descrito ya es
completamente operativo sin la necesidad de abordar estos temas. No obstante,
en el Apéndice A se sientan las bases para la generacion de transiciones suaves
de fase que reduzcan el ancho de banda de la senal transmitida. Finalmente,
cabe senalar la posibilidad, no explorada aqui, de usar la senal generada como
estimulo de un SRO cuya salida es la que realmente se transmite [44]. De esta
forma se eliminaria directamente el problema del filtrado de armoénicos y, a la
vez, se generarian pulsos aproximadamente Gaussianos con lo que el SRO en
el extremo receptor se comportaria como un filtro adaptado [38], aunque esto
obligaria a replantear las técnicas de sincronizacién que se presentaran maéas
adelante.

Una vez descrito el transmisor, pasamos a describir el receptor asociado.

4.3. Receptor SR QPSK

Una senal bésica modulada en QPSK con frecuencia de simbolo f; = 1/7} sobre
una portadora w. = 27 f. se puede escribir como un caso particular de

x(t) = Z pe(t — nTy) cos(wet + ¢y,) (4.1)
con la fase correspondiente al simbolo n dada por ¢, = {0,7/2,7,37/2} y

pe(t) = 11(t), es decir un pulso unitario.

Como hemos visto, la respuesta de un SRO operando en modo lineal a una senal
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4. Diseno e implementacion de un transceptor SR QPSK

de entrada como (4.1) se puede escribir como

s(t) = K[H(wo)| Y p(t—nTy) x cos(wot + n(we — wo)Ty + ¢n + LH(we)),

(4.2)

asumiendo que los cambios de estabilidad a inestabilidad ocurren en los instantes
t = nl, y que T, = T, como en nuestro receptor, donde se realiza un ciclo
de quench por simbolo. Es importante anotar que, en nuestro caso, el mejor
sitio para muestrear la senal QPSK es en el centro del simbolo y, por lo tanto,
conviene hacer que t = nTj se sittie en el centro del periodo de simbolo. Esto
es asi ya que nos permite recibir la fase correcta el maximo de tiempo aunque
exista desviaciéon entre el reloj de simbolo del transmisor y el receptor.

Recordamos que T es el periodo de quench del receptor, wy es la frecuencia de
oscilacién del SRO, H(w,.) es un término de respuesta frecuencial que depende
de la frecuencia de portadora, y p(t) es un pulso normalizado, de amplitud
unitaria. Para nuestro fin, que es detectar cambios de fase, lo mas destacado de
(4.2) es que la informacién de fase de la entrada, ¢,, se mantiene y podemos
ver la respuesta del SRO como un tren de pulsos de RF que nos proporcionan
informacion de la fase de entrada.

Asi, la diferencia de fase entre dos pulsos consecutivos se puede hallar del si-
guiente modo. Si consideramos el término de fase del pulso nimero n de (4.1),

©on(t) = wot + n(we — wo)Ty + ¢n + LH (w,), (4.3)
la diferencia de fase entre los pulsos consecutivos n y (n—1), separados T}, es

Ap = pn(t) — ona(t — Tq) = ¢p — Op—1 + w1y (4.4)

La ecuacion 4.4 puede simplificarse, sin perdida de generalidad, escogiendo T
multiplo de T¢. Asi, w.T; es multiplo de 27 y podemos reescribir la expresion
como

Ap = dn— Pp-1. (4.5)

Cabe decir que, si Ty no es un miltiplo de T,, habria un término de fase fijo
en (4.4) que podria ser compensado en el proceso de decisién de simbolo. Pero,
para simplificar la deteccién asumimos que 4.5 se cumple.

También es importante mencionar que la senal generada por el SRO sélo depende
de la senal recibida durante un intervalo que se denomina ventana de sensibilidad
o ventana de observacion. La duracion de la ventana de observacion depende de
la senial de quench y su valor tipico es entre 10-20 % del periodo de la senal de
quench. Como se ha visto en el Capitulo 1, las ventanas de observacion estan
centradas en los instantes en los que el circuito hace la transiciéon de estable
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4.3. Receptor SR QPSK

Figura 4.4.: Representacion del funcionamiento del receptor SR para la deteccion de fase. La
sefial superior es la senial de entrada x(t) de RF, la del medio es la salida del
SRO s(t) y la inferior es la del muestreo digital de la senal del SRO. Las distintas
figuras representan la senal de entrada xz(t) con fase: a) 0, b) w/4, ¢) 2n/4 y d)
3 /4.

a inestable. También recordaremos aqui que la expresién (4.2) es valida tanto
para un SRO operando en modo lineal como logaritmico.

Por lo tanto, queda demostrado que el SRO se comporta como un filtro y am-
plificador que mantiene la informacién de fase y, por tanto es susceptible de
procesar senales moduladas PSK. En [31] se describe una técnica de demodu-
lacién de la senal del SRO totalmente digital y simple, en la cual se basa la
parte del receptor del transceptor de [6]. Esta técnica encaja perfectamente con
las caracteristicas del receptor SR: arquitecturas sencilla y de bajo coste. Esta
técnica de deteccién consiste en muestrear la senal en ¢ = nIy, + T': a partir de
un offset fijo respecto la ventana de sensibilidad del SRO centrada en ¢ = nTj,.
Este offset fijo, T, se escoge de modo que el pulso del SRO tenga ya una am-
plitud que permita muestrearlo con un simple flip-flop y, por lo tanto, que se
pueda discretizar la sefial con solo dos niveles [27]. Si las muestras digitales son
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Figura 4.6.: Esquema de los procesos de muestreo y correlacion.

guardadas en un registro de desplazamiento con N posiciones a una frecuencia
forik adecuada, para cada pulso RF obtenemos unos patrones digitales como los
que se muestran en la Figura 4.4. Para el modo logaritmico, las formas de onda
ideales de la Figura 4.4 muestran la sefial RF z(¢) submuestreada y cuantificada
para obtener 20 muestras de 1 bit en 21 ciclos de RF. En la préactica hay muchos
mas ciclos de RF que los que se muestran, por lo tanto escoger un valor de T
no es critico. En cada subfigura se muestran las trazas cualitativas (de arriba
a abajo): la sefial de entrada modulada z(t), la salida del SRO s(t) y la senal
de reloj de muestreo, con las muestras senalizadas con circulos. Denominaremos
s, al vector de N muestras cuantificadas con un solo bit, correspondiente al
simbolo n-ésimo. Por lo tanto, los cambios de fase se pueden detectar facilmen-
te comparando los vectores s, v s,_1. Cabe remarcar que en esta figura, por
claridad, se ha representado la senal de entrada de RF modulada también en
amplitud ademas de en fase. Dado que el SRO sélo es sensible a la senal de
entrada durante un pequeno instante, la respuesta seria exactamente la misma
para una senal de entrada de amplitud constante.

Las N muestras que describen la fase de la senal recibida pueden ser obtenidas
muestreando a diversas frecuencias. En el caso de la Figura 4.4 se realiza un
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N N
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c(k) Cm‘“_'__-----._l I
k = 0 1 kopt N—l
clk2 L

Figura 4.7.: Diagrama temporal correspondiente al proceso de correlacion.

ligero submuestreo que evita trabajar a frecuencias superiores a f.. En general,
sera necesario elegir una frecuencia de muestreo que cumpla

N

EN 11 Jo (4.6)

fork = ‘

con k un entero positivo. En nuestro caso hemos escogido k= 1, que significa
tomar N muestras utilizando N+ 1 periodos de s(t) trabajando a una frecuen-
cia de muestreo forx ligeramente inferior a f., pero otros valores de k son
igualmente posibles en la practica. Una vez guardado el vector de las muestras
actuales s,, es comparado con el vector s,,_; y se busca el desplazamiento que
proporciona un mayor valor de correlacion. Esto se consigue rotando circular-
mente el vector s, k posiciones (lo que se denota como rot¥(s,)) y se cuentan el
numero de coincidencias de muestras (xnor 1dgica) con el vector anterior s,,_;.
Formalmente, este procedimiento se puede expresar como

c(k) = sum(rot"(s,) xnor s,_;). (4.7)

En la préactica esto se ha implementado eficientemente guardando las muestras
recibidas en un registro de desplazamiento. Después, cuando todas las posicio-
nes se han llenado, el registro de desplazamiento es rotado sucesivamente y se
lleva a cabo la comparacion con el registro del vector de muestras previo. En
la Figura 4.6 y en su diagrama temporal asociado, Figura 4.7, se puede ver el
esquema y su funcionamiento. La senal Sh/Ro controla cuando el registro deja
entrar nuevas muestras o cuando se rota. Por otra parte, un bloque combina-
cional calcula las coincidencias entre vectores, ¢(k), como indica la expresién

(4.7).

Como en nuestra implementacién disponemos de muchos ciclos de reloj (T >
Terk ), este procedimiento se realiza en un proceso secuencial donde cada bit es
comparado con otro bit en un ciclo de reloj, optimizando el uso de los recursos
digitales.

La informacién que proporciona este procedimiento es:
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Figura 4.8.: Parte analdgica del receptor superregenerativo.

» El desplazamiento k,, que da un méximo en la correlacién'. Con esta
informacion, la diferencia de fase es directamente obtenida como Ay =

kopt X 27T/N

= Una medida del valor méaximo de la correlacion c¢,,,,.. Dado que el nimero
de muestras es IV, en el caso ideal tendriamos ¢,,,, = N.

Con N muestras se pueden determinar N fases distintas. Para una modula-
cién QPSK, tedricamente con N=4 ya podriamos detectar los 4 simbolos. Pero
es deseable tener mas informacion disponible para mejorar las decisiones de
simbolo, reduciendo la probabilidad de error y, a la vez, extraer informacién de
la calidad de las decisiones. En este caso, se ha implementado el receptor con
N = 20 y por lo tanto podemos determinar 20 valores distintos de diferencias de
fase entre pulsos consecutivos (Figura 4.5). Como se puede ver, las decisiones de
simbolo se hacen agrupando 5 fases alrededor de las fases ideales de los simbolos
transmitidos con una resoluciéon de 18° entre fases.

Teniendo esto en cuenta, en esta implementaciéon se usa una portadora de
26.25MHz, lo que significa que la forx= 25 MHz.

L En la Seccién 4.7 se trata la posible existencia de dos maximos.
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4.4. Senal de quench

FPGA Filtro

DC
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Figura 4.9.: Generacién de la senal de quench. El filtro paso-bajo y la suma se pueden ver en
detalle en el esquema general de la Figura 4.8.

Como novedad, respecto a [31] y a [6], se ha anadido la circuiteria necesaria
para generar una senal de quench en forma de diente de sierra, permitiendo que
el sistema no dependa de la senal generada por un generador externo. La gene-
racién de la senal de quench se presenta en la seccién 4.4. Ademaés, este receptor
es capaz de sincronizarse con un preambulo sin que ello requiera cambios en el
nucleo del receptor SR QPSK. En la Figura 4.8 se muestra el diseno de la parte
analogica del receptor superregenerativo. Estd compuesto por una red de adap-
tacion, un preamplificador Cascode, el nicleo del SRO y un amplificador en la
salida. Todos los transistores son del tipo BFR93A. El circuito resonador que
determina la frecuencia de oscilacion esta compuesto por L3, por la combinacion
de C'1, C8, C9 y el varicap BB131, el cual estd controlado por una componente
DC creada mediante una sefial PWM (de frecuencia ~ 200 kHz) generada por
la FPGA. El inversor de la salida proporciona una ganancia y un aislamiento
para la parte digital, donde un flip-flop D muestrea y discretiza la salida.

El uso de la red de adaptacién de impedancias (C, = 2.8...12.5 pF) transforma
una impedancia de entrada cercana a un circuito abierto en ~ 63 () a 26.25 MHz
consiguiéndose una mejora de sensibilidad de unos 2 dB respecto la sensibilidad
medida sin red de adaptacion de la grafica 4.14.

4.4. Senal de quench

La forma, la amplitud y la componente DC de la senal de quench tienen un im-
pacto significativo en el funcionamiento del receptor SR [3]. Una senal adecuada
para el receptor superregenerativo es un diente de sierra de amplitud 2 V,,,. Esta
senal tiene relativamente un pendiente bajo en el punto de sensibilidad donde el
oscilador empieza a ser inestable y un fuerte pendiente negativo para extinguir
rapidamente la oscilacion. Estas propiedades contribuyen a reducir el ancho de
banda del receptor y a limitar el hangover [3].
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Figura 4.10.: Funcionamiento del receptor SR con la senal de quench de diente de sierra creado
por la FPGA. De arriba a abajo: traza #3 es la senal modulada QPSK del
transmisor, traza #1 es la senal del SRO, traza #2 es la senal de quench y traza
#4 muestra las 20 muestras obtenidas en cada periodo de quench.

El circuito de la Figura 4.9 permite una generacion simple de esta senal uti-
lizando una FPGA y un ntmero reducido de elementos discretos. Un pin de
salida de la FPGA conmuta entre el estado de alta impedancia (Z) y 0. Al
estado Z, el condensador se carga exponencialmente hacia a Vcc. En el mo-
mento adecuado, el pin de la FPGA conmuta a 0, y descarga rapidamente el
condensador. Los valores de los elementos son R, = 1.8k, Rgisen = 471,
C' = 56nF, el cual juntamente con Voo = 3.3V dan la forma de onda necesaria,
COIl Teharge = 387—discharge-

Con el objetivo de tener un grado de libertad para ajustar la ganancia del SR,
otro pin de la FPGA genera una senial PWM la cual, después de ser filtrada pasa-
bajo, es anadida a la senal en diente de sierra antes mencionada. La Figura 4.10
muestra la sefial de quench generada y los pulsos RF generados por el SRO en
respuesta a este. También se pueden ver las muestras de la senal cuando esta
tiene suficiente amplitud.

4.5. Sincronizacion

El problema de la sincronizacion aparece en cualquier canal donde el transmisor
y receptor no comparten una referencia de reloj comun. El hecho de tener dos
dispositivos con dos relojes distintos significa que hay derivas inevitables entre
ellos.
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4.5. Sincronizacion

Como se ha comentado anteriormente (Seccién 4.3) para que el receptor QPSK
funcione correctamente, el periodo de sensibilidad ha de situarse en la proxi-
midad del centro de cada simbolo para lo cual es necesario mantener cierta
sincronizacién.

En las transmisiones continuas (streaming) es necesario realizar un control cons-
tante sobre la sincronizacion. En cambio, en transmisiones a rafagas, denomina-
das también por paquetes, es posible que una vez conseguida la sincronizacién
(tipicamente durante un preambulo), podamos confiar en la estabilidad de los
relojes del transmisor y del receptor (basados en cristales) para mantener la
sincronizacion durante toda la longitud del paquete.

Como nuestro transceptor utiliza transmisiones a réafagas es necesario elaborar
un algoritmo que permita realizar la sincronizaciéon a partir de un predmbulo
adecuado. Con el fin de tener un transceptor completo operativo utilizando un
minimo de recursos utilizaremos un preambulo hecho a medida que permita el
uso de un algoritmo simple. La utilizacién de otros algoritmos/predmbulos se
estudiaran méas adelante.

Con eso en mente, hemos disenado un preambulo donde la portadora de RF
tiene cambios de 180° en cada simbolo. La idea consiste en adquirir la fase
a una frecuencia ligeramente distinta que la de simbolo con el fin de obtener
informaciéon que permita conseguir el sincronismo deseado. En nuestro caso,
escogemos

Tosq =Ty + AT, (4.8)

donde AT es un nimero entero de periodos de portadora (para evitar introducir
un cambio de fase artificial a consecuencia del desplazamiento en el tiempo), es
decir

AT = nT,. (4.9)

Una restriccién adicional a AT viene sugerida por un uso eficiente de los recursos
de la FPGA:

T, = mAT, (4.10)

donde es un entero.

El preambulo es tal que entre dos simbolos consecutivos observaremos una di-
ferencia de fase de 180° siempre que observemos la fase a intervalos de T}. Da-
do que T,q4, > T, ocasionalmente observaremos una diferencia de fase de 0°,
indicando que nos hemos saltado un simbolo entero entre observaciones (Figu-
ra 4.11). Este hecho nos indica que el punto éptimo de observacion, el centro
del simbolo definido como Ty,,/2, se encuentra aproximadamente en el punto
medio de las dos 1ltimas observaciones (Figura 4.12), es decir, debemos despla-
zarnos —1,4,/2 respecto a la ultima observacion. Esta estimacién del punto de
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Figura 4.11.: Esquema del método de sincronizacién. Muestreando el preambulo cada Ts+ AT,
nos saltaremos un simbolo.

SincronizaciénJ§ : : i Sincronizando i i : : I Sincfonizadd

Periodo de
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Muestreo | : | : | : | ] : | E | ; | ] E | E |

Fase ox i ] ske | dsoe Iél80° | oo | usoe | isoe |iisoe
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decodificada
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Figura 4.12.: Tiempo de sincronizacién para m = 4. Se ha representado la situaciéon que
maximiza este tiempo.

observacion esta sujeta a una incertidumbre determinada por +=AT"

T, AT
by = =5+ 22 411
Dt 2 2 ( )

Cuando se detecta una diferencia de fase de cero, podemos concluir que se ha
conseguido la sincronizacién. No obstante, para hacer el proceso mas robusto
frente al ruido, es conveniente esperar hasta a una segunda diferencia de fase
cero que es obtenida m intervalos mas tarde. Por lo tanto, el proceso de sin-
cronizacion finaliza cuando se detecta correctamente una secuencia completa de
dos diferencias de fase ceros con (m — 1) diferencias de fase de 180° entre ellas.
En caso contrario, el proceso de adquisicién volveria a empezar. Esto mejora la
robustez del proceso de sincronizacion frente al ruido, el tinico elemento presente
en el canal antes de que sea transmitido el preambulo. En el peor de los casos,
necesitaremos la recepcion de

Nypaw = 2m + 3 (4.12)

simbolos para completar la adquisicién (Figura 4.12).

Ahora, considerando una incertidumbre en ¢,, y un deslizamiento relativo en
los relojes entre el transmisor y receptor, calculamos la longitud maxima que
puede tener la trama para ser recibida correctamente. Considerando que los dos
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Tabla 4.1.: Nimero méximo de simbolos de datos para r(ppm) = 20

m 2 3 4 5 8 0
Ngym || 6200 | 8300 | 9300 | 10000 | 10900 | 12500

relojes tienen la misma estabilidad relativa r (en ppm), en el peor de los casos,
el maximo nimero de simbolos que es posible transmitir viene dado por
m—1 1
X .
m 4r10-6

Nsym =~ (4.13)

Otra restriccién adicional de AT viene dada por el periodo de reloj Torx de
nuestro sistema:
AT = qTCLKa (414)

con ¢ entero.

Por lo tanto, AT estd sujeto a las restricciones marcadas por (4.10), (4.9) y
(4.14). El cumplimiento de estas ecuaciones con m, n y ¢ enteros puede ser
imposible. Por ejemplo, en nuestro caso, con f; = 10 kHz, f. = 26.25 Mhgz,
crx = D0MHz y m = 8, el cumplimiento de (4.9) y (4.14) se traduce en que
q es multiplo de 40, mientras que el cumplimiento de (4.10) y (4.14) se traduce
en ¢ = 5000/8 = 625 que no es multiplo de 40.

La restriccién de (4.10) puede ser relajada de modo que AT no tenga siempre
el mismo valor, siempre que la suma de una secuencia de m valores AT sea
igual a un periodo de simbolo. Para el ejemplo anterior utilizamos 4.14 con
la secuencia ¢ = {640, 640, 640, 640, 640, 600, 600,600} (o una permutacién de
los mismos), de modo que n de (4.9) toma como valor la secuencia n = 21 -
(16,16, 16, 16, 16, 15, 15, 15}

Un decremento de AT, es decir, un incremento de m, se traduce en un incre-
mento de Ngyy,,. Incrementando m, Ny, converge rapidamente a como
se puede ver en la Tabla 4.1.

1
4r10-6

4.6. Resultados experimentales

Para la verificacion del diseno hemos implementado dos transceptores utilizando
una velocidad de bit f, = 20kbps, es decir, una frecuencia de simbolo f, =
10 kHz, una frecuencia de portadora f. = 26.25 MHz, y una frecuencia de reloj
de la parte receptora forx = 50 MHz. Hemos escogido m = 8, lo cual significa
que el predmbulo debe tener més de 19 simbolos, como indica la ecuacién (4.12),
es decir 38 bits, y el campo de datos ha de tener menos que 10900 simbolos
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4. Diseno e implementacion de un transceptor SR QPSK

Figura 4.13.: Una fotografia de wuno de los transceptores superregenerativos QPSK
implementados.

para relojes con 20 ppm de estabilidad. Los dos transceptores son capaces de
intercambiarse paquetes con tramas de 40 bits de preambulo, 8 bits de start
delimiter y 960 bits de datos (valores que cumplen los requisitos previos).

Uno de los prototipos se puede ver en la Figura 4.13. Esta compuesto por una
placa analdgica, cuyo esquema se muestra en la Figura 4.8. La PCB esta co-
nectada a una placa DE(O-Nano mediante de un header de 8 pines localizados
en la cara inferior. La placa analdgica contiene un front-end similar al de [31],
juntamente con la circuiteria descrita anteriormente para generar la senal de
quench. Los dos conectores MCX del extremo derecho son para la salida RF di-
ferencial mientras que el conector MCX del extremo izquierdo que se encuentra
en la parte inferior es para la entrada RF. El conector MCX restante se utiliza
como punto de test. En este prototipo no hemos incluido el filtro para limitar
los armoénicos contenidos en el senal transmitida, pero esta claro que este seria
un requisito para una implementacion final juntamente con un sistema capaz
de conmutar en una sola antena los puertos transmisor y receptor. Para nues-
tros test de transmisién en el laboratorio, hemos colocado un pequeno cable
(~10cm) en uno de los conectores MCX transmisor.

La generacién de la senal de quench a través del circuito propuesto en este
capitulo ha sido implementada y probada con éxito. El circuito propuesto es
minimalista en tanto que solo utiliza un pin de la FPGA, dos resistencias y un
condensador. La sensibilidad del receptor utilizando este quench propio coincide
con [31] (Figura 4.14) obtenida utilizando un generador externo para generar la
senal de quench.

Conectando un analizador de espectros a la entrada del receptor (RFin), hemos
medido la potencia radiada a través del conector de la antena, obteniéndose un
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Figura 4.14.: Relacién entre la potencia de la senal de entrada y la tasa de error obtenida con
un quench sinusoidal y sin red de adaptacién [31].

nivel de potencia inferior a —80 dBm. Este valor es relativamente pequeno a
consecuencia del alto aislamiento inverso que ofrece el preamplificador de bajo
ruido (LNA) [27].

El transceptor es capaz de conmutar entre transmisién y recepcion dependiendo
de una senal digital de control. Se ha comprobado que el proceso de sincroniza-
cion funciona de forma fiable. Primero, el receptor se inicializa en un estado de
buscar sincronizacion, del cual sale cuando consigue encontrar sincronizacion.
Después de esto, se detecta el start delimiter y el resto de trama es capturada
de forma directa.

La Figura 4.12 muestra un diagrama temporal del proceso de sincronizacion.
La Figura 4.15 muestra el mismo proceso pero con las formas de onda experi-
mentales, donde se puede ver como cada simbolo es observado en una posicién
distinta hasta que se consigue la sincronizacion.

Por lo que ser refiere a la complejidad de la implementacién propuesta, incluyen-
do alguna circuiteria por depurar y sin poner especial atencion a la optimizacién
de recursos, la parte digital ocupa 1750 elementos l6gicos, es decir, un 8 % de
los recursos de la FPGA de la placa de desarrollo [42].

En [31] se describe la factibilidad de operar el receptor SR QPSK a frecuen-
cias mas altas, siendo la conclusién mas significativa que el método de muestreo
serfa igual de simple operando a una frecuencia mucho més alta de portadora,
por ejemplo, implementandolo en un circuito integrando en CMOS. Por otro
lado, el principio de sincronizacién es independiente de la frecuencia de opera-
cién, de forma que el inico punto que requeriria un cierto replanteamiento es
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Figura 4.15.: Captura del final del proceso de adquisicién. De arriba a abajo: traza #1 es la
senal de sincronizacién, traza #3 es la senal modulada QPSK, traza #2 es la
senal de reloj de simbolo del receptor y la traza #4 son las muestras obtenidas
y, indirectamente, el instante de tiempo donde han sido obtenidas.

la parte del transmisor. En funciéon de la frecuencia de operacion deseada, la
generacion directa de la senal de RF que se ha explicado en este capitulo no se
podria hacer totalmente digital en la FPGA y podria ser necesario hacer uso
de un mezclador externo. Alternativamente, se podria usar el SRO también en
transmision, haciendo que éste utilizara como entrada un armoénico de la senal
generada digitalmente segin la técnica descrita.

4.7. Algoritmo de correlacion para el calculo de
fases

En esta seccién estudiamos en detalle el algoritmo de determinacién de la dife-
rencia de fase recibida a partir de dos vectores consecutivos de muestras s, y
Sn—1, Figura 4.6.

Este algoritmo se basa en determinar el instante k en que se produce el maximo
de la correlacién de estos dos vectores. Proponemos dos algoritmos: el primero
de ellos determina una k subdptima con la utilizacién de un minimo de recursos,
y el segundo determina la k éptima pero usando mas recursos digitales.

El vector s,, estd formado por N muestras de la senal del SRO cuantificadas con
1 bit. Este vector, idealmente, ha de contener la mitad de valores 1 y la mitad de
valores 0 como hemos visto en la Figura 4.4. La correlaciéon del vector s,, y s,,_1
se realiza utilizando la ecuacién (4.7). En el instante k de rotacién del vector se
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4.7. Algoritmo de correlacion para el calculo de fases

if usum > max then
max <= usuin;
max_pos <= max._cnt;

end if;

Tabla 4.2.: Decision del maximo de la correlacién descrito en VHDL.

N N
clk rl_r] ..............
Sh/Ro
Crmax R e
\_ \\-» -
c(k) T

k= 0 1 N-1

Figura 4.16.: Diagrama temporal correspondiente al proceso de correlacién con el resultado
de dos méaximos.

calcula el valor de coincidencias de las muestras, que en nuestra implementacién
en VHDL se llama (usum). Si el resultado en k + 1 es mayor que en k se guarda
el valor como un méaximo y se guarda la posicion para decidir finalmente la k
subéptima. Su implementacion en VHDL se muestra en la Tabla 4.2.

En condiciones ideales existe solo un maximo y el método anterior lo determina
de forma inequivoca. La existencia de ruido, de la indole que sea (cuantificacion,
térmico, ... ), puede provocar la aparicién de mas de un maximo. El algoritmo
anterior siempre escoge el primer méaximo, decisiéon arbitraria que en principio
desde un punto de vista estadistico no presenta inconvenientes excepto en el
caso que se describe a continuacién.

Si existen dos maximos consecutivos, uno en k y el otro en k — 1, se escoge el
primer maximo k,,; = k — 1. Una excepcién a esta decisiéon se produce cuando
k—1= N—-1yk = 0. El algoritmo descrito escoge k., = 0 en lugar £,y = N—1,
de modo que estadisticamente se desfavorece K = N — 1 con respecto a k = 0
y en especial con respecto a posiciones de idéntica probabilidad como k& = 1.
La Figura 4.16 muestra esta situaciéon. En el caso de transmision de diferencia
de fase 0, en ausencia de ruido siempre se detectaria k = 0. Si contemplamos
la existencia de ruido, la probabilidad de detectar Kk = N — 1 y k = 1 deberia
ser la misma. Sin embargo, como ya se ha comentado, el algoritmo decidird con
mas frecuencia k =1 que k = N — 1.

Evidentemente, cuando testeamos nuestro algoritmo sospechamos de la existen-
cia de un mal funcionamiento a causa de esta asimetria.

Para despejar las dudas de si la asimetria observada proviene del algoritmo
realizado o de algin error en otro punto del receptor, se ha desarrollado e im-
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if found = '0' then
if max_pos = 0 then
if max_rel(19) = max then

max_pos <= "10011"; —— 19
else
found <= "1"
end if;
else
if max_rel(to_integer(max_pos—1)) = max then
max_pos <= max_pos—1;
else
found <= "1"
end if;
end if;

end if;

Tabla 4.3.: Descripcién en VHDL de la nueva decisién del maximo de la correlacién.

plementado el algoritmo de la Tabla 4.3. Con este método la busqueda del primer
maximo se realiza de forma circular. Efectivamente desaparece la asimetria ob-
servada pero a costa de consumir mayores recursos y un mayor nimero de ciclos
de reloj que, como maximo, serda N. Cabe remarcar que el BER medido con los
dos algoritmos es el mismo y, por lo tanto, optamos por el primer algoritmo.

4.8. Codificacion Gray

Hasta ahora, para la codificacién binaria de los simbolos, hemos utilizado la codi-
ficacién binaria natural. Tal como se puede ver en la constelacion de la izquierda
de la Figura 4.17, los simbolos estdn enumerados en binario consecutivamente.

Este tipo de codificacién conlleva que, en algunos casos, entre dos simbolos
consecutivos, los dos bits del simbolo cambian. Si el ruido nos conduce, errénea-
mente, el simbolo adyacente, algunas veces tendremos el doble de bits erréneos
que si solo variara un bit entre simbolos adyacentes. En adelante consideraremos
que la probabilidad de detectar erroneamente simbolos més alla del adyacente
es practicamente nula.

Como es conocido, la codificaciéon Gray propone, precisamente, una codificacion
binaria donde las variaciones entre simbolos consecutivos son de un solo bit.
Este tipo de codificacién es especialmente atractiva en transmisiones de datos
porque minimiza el error.
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4.8. Codificacién Gray

La secuencia de dos bits correspondiente a la codificaciéon Gray es: 00 — 01 —
11 — 10. Esta secuencia implementada sobre la constelacion QPSK se puede
ver en la Figura 4.17. En el caso de tres bits, como por ejemplo un 8PSK; la
codificacién natural es: 000 — 001 — 010 — 011 — 100 — 101 — 110 — 111,
y en cambio la de Gray es: 000 — 001 — 011 — 010 — 110 — 111 — 101 —
100.

Para transformar de una codificacion a otra se puede realizar de una forma
simple utilizando puertas xor. Por ejemplo, si tenemos un vector de 3 bits
codificado en natural (noning), su vector correspondiente en Gray (g29190) se
calcula de la siguiente forma: go = ng, g1 = na @ n1, go = n1 P no. Al proceso de
codificar los bits de cédigo natural a codigo Gray le llamaremos G. La operacién
inversa, G!, de transformar de cédigo Gray a natural se hace de la siguiente

forma: ny = go,m1 = g1 @ n2, 0 = go P n1.

Una alternativa a la utilizacion de puertas xor es el mapeo mediante la utili-
zacion de unas tablas G y G™!, método utilizado finalmente. Cada alternativa
utiliza un tipo de recursos distintos, por lo que la comparacion basada en recur-
sos no es sencilla.

Para cuantificar la mejora de la codificaciéon Gray respecto a la natural en el
caso del QPSK hemos de tener en cuenta lo siguiente:

» En la codificacién Gray hay 4 cambios de 1 bit en simbolos adyacentes (4
bits distintos en total).

= En la codificacion natural hay 2 cambios de 1 bit y 2 cambios de 2 bits en
simbolos adyacentes (6 bits distintos en total).

Por lo tanto, la probabilidad de error de un QPSK codificado en Gray es % la
probabilidad de error de un QPSK codificado en natural.

Aqui es necesario remarcar que sélo se estudian los casos de simbolos adyacentes
ya que son los errores méas probables.

Es interesante ver que para las modulaciones M-PSK, el efecto de mejora crece
con M. En el caso del 8PSK tenemos:

» En la codificacién Gray hay 8 cambios de 1 bit en simbolos adyacentes (8
bits distintos en total).

= En la codificacion natural hay 4 cambios de 1 bit, 2 cambios de 2 bits y 2
cambios de 3 bits en simbolos adyacentes (14 bits distintos en total).
Por lo tanto, un 8PSK codificado en Gray tendra 1—84 la probabilidad de error
de un 8PSK codificado en natural. En el limite, cuando M tiende a infinito, la
relacién entre probabilidades tiende a 1/2.

23



4. Diseno e implementacion de un transceptor SR QPSK

01 01

10 [ )00 11 [ 00

11 10

;
;

:
:

Figura 4.17.: Constelacion QPSK con codificacién binaria natural a la izquierda y constelacién
QPSK con codificacién Gray a la derecha.

Como se ha explicado anteriormente el proceso de conversion de una codifica-
cién a la otra es muy simple pero a la hora de implementarlo en un sistema
como el nuestro se han de tener en cuenta ciertos factores. En nuestro caso
trabajamos con modulaciones diferenciales y, ademas, a veces puede interesar
utilizar un modulador de fase externo (principalmente para hacer medidas de
BER del receptor) y, por lo tanto, optamos por utilizar la codificaciéon Gray con
anterioridad a los procesos de modulacién diferencial y de fase.

En la Figura 4.18 se muestra el sistema que hemos utilizado. El objetivo es tener
la codificacion Gray a la salida del sistema, donde hay que minimizar el error.

Primero, obtenemos los simbolos que provienen de agrupar log, M bits. En esta
agrupacion ya los queremos como cédigo Gray ya que a la salida del sistema
receptor tiene que cumplir que solo cambie un bit en simbolos adyacentes. En-
tonces para utilizar la codificacién diferencial y el modulador PSK que utilizan
codificacién natural, transformamos los simbolos aplicando G~!. Una vez trans-
formados, se codifican diferencialmente sumando el simbolo actual que se ha
enviado con el simbolo que se enviard. Este nuevo simbolo (en bits) se traduce
en una fase siguiendo la constelacién de la codificacién natural (Figura 4.17)
y se transmite a través de una portadora de RF. En el lado del receptor se
recibe la RF calculando directamente la fase diferencial recibida y se convierte
en simbolo siguiendo la constelaciéon natural. Una vez obtenidos los simbolos
(en bits) se transforman aplicando G y se obtienen los simbolos transmitidos en
cédigo Gray.

Una vez implementada la codificacion Gray se han hecho medidas de BER para
comprobar la mejora tedrica calculada. Se ha hecho un barrido en potencia de la
senal de entrada y en el caso del receptor QPSK se ha obtenido una relacion de
BER respecto al QPSK natural de 0.659 cuando el resultado tedrico, recordemos,
es % = 0.666. En el caso del 8PSK (con el receptor implementado en el Capitulo
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Figura 4.18.: Sistema implementado correspondiente a la codificacién binaria Gray.

5) se ha obtenido una relacién de BER de 0.566, cuando el resultado tedrico,
recordemos, es % = 0.571.

Los resultados obtenidos confirman que se cumple la mejora tedrica calculada
tanto en la modulacion QPSK como la 8PSK.

4.9. Conclusiones

En este capitulo hemos presentado un prototipo funcional de transceptor SR
QPSK operativo en la banda HF. Hemos mostrado cémo se puede implementar
eficazmente un transmisor QPSK en una FPGA y por lo tanto, que sea total-
mente digital. Ademas, hemos presentado una técnica simple para generar la
senal de quench necesaria para el funcionamiento del receptor.

Hemos descrito un método que permite la sincronizacion del receptor en trans-
misiones a rafagas o por paquetes. Para sincronizarse, el transmisor envia un
preambulo adecuado. En el receptor, se observa la fase con una frecuencia ligera-
mente inferior a la de simbolo, escaneando m posibles puntos de sincronizacion.
La observacién de una fase de 0° senala el punto éptimo de sincronizacion. Des-
pués de conseguir la sincronizacion durante el preambulo, el receptor es capaz de
recibir el resto de la trama gracias a la estabilidad de los relojes del transmisor y
receptor. Hemos dado algunas expresiones para la longitud maxima del paquete
en funcién de la estabilidad del reloj.

Se han implementado y testeado prototipos experimentales, en concreto se ha
determinada la curva de sensibilidad, confirmando el correcto funcionamiento de
las técnicas presentadas. La utilizacion de una red de adaptacion de impedancias
permite mejorar la sensibilidad del receptor en 2 dB.

Se ha investigado en detalle el algoritmo de correlacién que determina la dife-
rencia de fase entre dos pulsos del SRO consecutivos. Un primer algoritmo, que
minimiza el nimero de recursos, presenta una estadistica en la distribucion de
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fases anémala. Un segundo algoritmo, que consume un mayor ntimero de recur-

sos, presenta la estadistica en la distribucién de fases esperada sin cambiar el
BER.

Se ha presentado la implementacién de la codificacion Gray a la transmisién y
recepcion. Se ha comprobado experimentalmente la mejora que esta codificacién
ofrece en el caso del QPSK y 8PSK que coincide con la tedrica que en el limite,
con simbolos codificados con un numero infinito de bits, reduce el error en un

50 %.
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5. Diseno e implementacion de un
transceptor SR M-PSK

5.1. Introduccidén

En el Capitulo 4 se ha descrito la implementacion de un transceptor SR QPSK
implementado en una FPGA. En este capitulo presentamos el diseno, imple-
mentacion y verificacion de un transceptor SR M-PSK implementado, también,
en una FPGA. Este transceptor es capaz de conmutar entre las modulaciones
BPSK, QPSK y 8PSK. El transmisor es totalmente digital aprovechando que
la frecuencia de la portadora se puede generar facilmente con las FPGA de
bajo coste actuales. Por otro lado, se han hecho medidas para las distintas mo-
dulaciones con el objetivo de verificar el diseno de este transceptor. A fin de
comparar estas medidas con los resultados teodricos, ha sido necesario escoger
apropiadamente una frecuencia de reloj de referencia de la FPGA.

Este capitulo se ha estructurado como sigue: En la Seccién 5.2 presentamos el
transceptor M-PSK, en la Seccién 5.3 se describe el problema de escoger una
frecuencia de reloj de referencia que permita generar todas las senales necesarias
en la FPGA. Y en las secciones 5.4 y 5.5 se presentan y discuten las medidas de
BER para, finalmente, extraer conclusiones.

5.2. Transceptor M-PSK

Consideremos una senal modulada M-PSK con m simbolos distintos, frecuen-
cia de simbolo f; = 1/T; y frecuencia portadora w., = 27 f., descrita por la

expresion
oo

z(t) = Z pe(t — nTy) cos(wet + @), (5.1)

n=—oo

con la fase correspondiente al simbolo n dada por ¢,, = {0,27/m,2 X 27 /m, 3 X
2 /m, ..., (m — 1) x 2n/m} y p.(t) = 11(t), es decir un pulso unitario.

En adelante consideraremos un transceptor PSK diferencial (DPSK) para evitar
el problema de la sincronizacion de fase, atiin cuando ello suponga una cierta

57
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degradacion en las prestaciones de BER con respecto a modulaciones PSK no
diferenciales [41]. Las modulaciones DPSK requieren una codificacién diferencial
en la parte transmisora, en nuestro caso implementada en la FPGA y consistente
en incorporar un sumador de log, m bits tal que el simbolo transmitido es la
suma del simbolo transmitido en el instante anterior mas el simbolo a transmitir
actual.

La implementacién del transceptor M-PSK se ha conseguido a base de ampliar
las capacidades del transceptor QPSK descrito en el Capitulo 4 y, ahora, median-
te una senal digital, dicho transceptor puede conmutar entre las modulaciones
BPSK, QPSK y 8PSK. La principal repercusion que tiene el hecho de utilizar
una modulacion M-PSK en el transmisor es que para sintetizar digitalmente la
senal modulada debe disponerse de una frecuencia igual a mf..

Uno de los principales objetivos que se persigue en este capitulo es verificar
experimentalmente las prestaciones del prototipo para cada valor de m, obte-
niendo las curvas de BER y comparando los resultados experimentales con las
referencias tedricas proporcionadas por [41]. Estas se presentan en la Tabla 5.1,
donde 7}, es la velocidad de bit (es decir, 1, = fslog,m), Br es el ancho de
banda de la senal modulada transmitida,

Q(z) = \/% /:O e A\ = %erfc (%) , (5.2)

y Y es la relaciéon entre la energia de bit Ej, y la densidad espectral de potencia
de ruido n,

Ey
Ui
Las diferencias entre estas referencias y las medidas son debidas a varios factores
como son: el ancho de banda del receptor, la figura de ruido del receptor y el
error de cuantificacion de fase.

El efecto del ancho de banda del receptor es facil de tener en cuenta, ya que el
escalado del argumento de las funciones de BER de la Tabla 5.1 se traduce en
una traslacién de las curvas de BER, tal como se muestra en la Figura 5.8. En lo
que se refiere a los efectos de la cuantificacion de fase, es necesario un pequeno
analisis, que se presenta a continuacion.

Las referencias tedricas de la Tabla 5.1 son para un receptor ideal, sin error
de cuantificacién de fase, es decir con g4 = 0. Por lo tanto, el minimo ruido
en términos absolutos entre dos fases consecutivas que produce un error en la

decisién de simbolo es n* = 2&.
o} 2m

Como se ha explicado en el capitulo anterior, la fase ¢, se obtiene mediante un
submuestreo de la fase del pulso del SRO que tiene como resultado un vector
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5.2. 'Transceptor M-PSK

r,/Br BER " (dB)

BPSK 1 %e“*b 9.3

QPSK| 2 Q<\/8%sm2§) 10.7
sPSK | 3| 2Q((12esin® ) | 146

Tabla 5.1.: Modulaciones DPSK. Referencias teéricas de BER con codificaciéon Gray y valor
de v, = % necesario para obtener un BER de 1074,

Figura 5.1.: Constelaciéon BPSK con N = 6 en la que se muestra la desviacién minima debida
al ruido n}, en el caso ideal (sin cuantificacién) que produce un error en la decisién

de simbolo y el error maximo de cuantificacion gy max-

de N muestras de 1 bit. Por lo tanto, en nuestro caso tendremos un error de
cuantificacion que depende de N.

En la Figura 5.1 se muestra un ejemplo concreto (m = 2, N = 6) donde se
pueden ver los limites de decisién de fase y de decision de simbolo en nuestro
receptor. Hay que recordar que trabajamos con modulaciones diferenciales y
por lo tanto el error de cuantificaciéon g, sera mas grande que si trabajasemos
con modulaciones de fase absoluta, ya que el error se puede duplicar cuando
este es de signo opuesto entre dos fases consecutivas. En el modo diferencial,
para descodificar el simbolo recibido se tiene que calcular la diferencia entre
dos fases, que en el caso de estar cuantificadas se puede expresar como ¢, =
(p2 £ %) — (01 £ ). Por lo tanto, en el peor caso el error maximo es

2
q¢>,max = W (54)

Para el caso de la Figura 5.1 tendriamos ¢; 4= 30° y, por lo tanto, ggmax = 60°.
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5. Diseno e implementacion de un transceptor SR M-PSK

Figura 5.2.: Constelacién BPSK con N = 10.

Teniendo esto en cuenta, el ruido ny que produce un error en la decisiéon de

simbolo en nuestro receptor es menor que en el caso ideal nj = 22—:7; Es decir
Ng = 22—; — ¢4, con un minimo

27 2T 2

in = — — (omax = — . 5.5
", 2m 90, 2m N ( )

Cabe senalar que discretizando las muestras con mas de 1 bit podriamos re-
ducir g4 y, en el limite, con un nimero infinito de bits, ¢, = 0y ngmin = 1.
Considerando las relaciones previas, si

N
— = const., (5.6)
m

entonces n;; /Mpmin €S constante y, asumiendo una relacién lineal entre ruido
de fase y ruido de amplitud (cierto para una relacién senal a ruido alta), es
posible decir que el error de cuantificacién de fase es equivalente a escalar el
argumento de las funciones de BER de la Tabla 5.1, es decir, a producir un
efecto de traslacion.

En el lado del receptor, el principal impacto de implementar una modulacion
M-PSK es que el nimero de muestras N utilizadas para submuestrear el pulso
del SRO ha de incrementarse cuando se incrementa m veces para poder cumplir
(5.6). Las Figuras 5.2 a 5.4 muestran las constelaciones para m = {2,4,8}
con el valor constante de la ecuacién (5.6) igual a 5. Por lo tanto, el nimero
de muestras es N = {10,20,40} y la fase en grados entre cada muestra es
Ag =3 = {36°,18°,9°}. La distancia de fase en grados entre simbolos (circulos
blancos) es A, = {180°,90°,45°}.
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Figura 5.3.: Constelacién QPSK con N = 20.
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Figura 5.4.: Constelacién 8PSK con N = 40.
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5.3. Frecuencia del reloj de referencia

Para construir nuestro prototipo de transceptor M-PSK SR hemos implemen-
tado el transmisor y el mayor nimero posible de etapas del receptor en una
FPGA. Con el objetivo de crear un diseno sincrono y simple, las senales de es-
tas etapas se tienen que generar a partir de una nica senal de reloj de referencia
de frecuencia f,.r. Hemos escogido f,.r igual a la mayor de todas las frecuencias
que se tienen que generar para evitar problemas con frecuencias mas altas. En
el diseno de la parte receptora, esta es forx, es decir, la frecuencia a la cual se
muestrean los pulsos del SRO durante un perfodo corto de tiempo [31]. Por lo
tanto, a partir de ahora asumiremos que fr.r = fork.

Como se puede deducir, las etapas de muestreo y decodificacion del receptor son
las mas criticas a la hora de trabajar con una tnica senal de reloj. Para cumplir
(5.6) tenemos que ser capaces de cambiar N al conmutar el tipo de modulacién,
es decir, de modificar m sin cambiar f,. ni f.

A continuacién se presentan las dos ecuaciones de diseno utilizadas. La relacién
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Figura 5.5.: Sefial de RF recibida (azul), senal de reloj de simbolo (magenta), pulso generado
por el SRO (verde), sefial de muestreo (cyan), muestras de 1 bit (circulos rojos)
y senal de reloj de referencia (amarillo). En (a) el simbolo (magenta) tiene un
periodo T y en (b) tiene periodo T, = Ts + A.

entre la frecuencia de muestreo forx v la frecuencia de oscilacion del SRO fy
(nominalmente igual a f.), teniendo en cuenta el nimero de muestras N, es
(Seccién 4.3)

N

EN +1

con k entero. Por otro lado, la relacién entre la frecuencia de muestreo forx v
la de simbolo f tiene que ser

Jos (5.7)

Forx = ‘

Jerx = M fs, (5.8)

con M entero, ya que la senal transmitida con frecuencia de simbolo f; se ha
creado a partir de forx. La Figura 5.5 muestra la situacion en la cual esta
condicién no se cumple. Se puede ver como la fase de la senal de RF de entrada
en el flanco de subida del simbolo se mantiene en el pulso generado en el SRO.
La senal de muestreo empieza con un offset fijo T} y se toman N = 6 muestras
de 1 bit. La Figura 5.5 muestra esta situaciéon para dos simbolos consecutivos
que tienen la misma fase. En (a) la senial de simbolo tiene un periodo T y, por
lo tanto, el patrén de muestras de 1 bit es el mismo en los dos pulsos generados
por el SRO; el algoritmo de decisién concluye que la fase diferencial de los dos
simbolos consecutivos es aproximadamente cero. En este ejemplo, sin embargo,
la ecuacién (5.8) no se cumple.

Como alternativa, cabe senalar que con el uso de un circuito aestable como el
que se muestra en la Figura 5.6 podriamos generar forx de forma no digital
sin cumplir (5.8): Combinando los valores de R y C, se podria ajustar fopx
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Figura 5.6.: Circuito aestable para generar la sefial de muestreo for k.

sin cambiar f,. Aun asi, este tipo de circuito no aprovecha la ventaja de los
recursos de la FPGA, anadiendo complejidad al sistema, se necesita cambiar R
y C' para cada fori v, ademas, el reloj resultante tendria una estabilidad pobre
y un jitter elevado.

Asumiendo que preferimos el diseno digital, una vez fijados fy y fs, para cada
tipo de modulacion se elige un valor de N, y debe encontrarse un par k y M
que cumpla (5.7) y (5.8). Aunque tenemos un grado de libertad extra, fork, en
el caso general no podemos asegurar que las dos ecuaciones se cumplan a causa

de que k£ y M son enteros y porque k esta limitado por la duracion del pulso del
SRO.

Como ejemplo, tomamos los valores de [31] usados para la modulacién QPSK,
es decir fy = 26.25 MHz, f; = 10 kHz y N = 20. Para comparar los resultados
entre las modulaciones BPSK, QPSK y 8PSK, respetando (5.6), tenemos que
trabajar con los siguientes nimeros de muestras: Nppsx = 10, Ngopsx = 20 y
Ngpsk = 40. Solucionando (5.7) y (5.8) para la modulacién BPSK con k& = 2
obtenemos M = 1250 v forx = 12.5 MHz; para la modulacién QPSK con
k =1 obtenemos M = 2500 y forx = 25 MHz; para la modulacién 8PSK no
hay ningin entero k£ que dé un entero M, por ejemplo £k = 1 da M =~ 2560.98.

Como estamos forzados a utilizar un entero M, tenemos que relajar alguna de
las restricciones anteriores. Relajar (5.7) significa perder informacién de la fase
que parece dificil de recuperar. Esto resultaria en un empeoramiento de las pres-
taciones del sistema. En cambio, bajo unas condiciones concretas, (5.8) se puede
relajar sin perder informacion de fase. Primero, asumimos que el receptor puede
utilizar una frecuencia de simbolo f! ligeramente distinta de f;. Expresandolo
en términos de periodo, podemos escribir:

T =T, +A. (5.9)

La relacién entre esta nueva frecuencia de simbolo f! v forkx tiene que ser la
misma que en (5.8), es decir

forx = M f.. (5.10)
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Figura 5.7.: Muestras (circulos) equiespaciadas A sobre un periodo T, de portadora. Ty =
NA.

Si A tiene el efecto de retrasar el punto inicial de muestreo exactamente n

muestras, es decir
nl

A= WO (5.11)
siendo Ty el periodo de oscilaciéon del SRO y n un entero; el efecto de este retraso
se puede corregir posteriormente. La Figura 5.7 muestra A sobre un periodo de
portadora en el caso de N = 6. Podemos recuperar el vector que hubiéramos
obtenido muestreando con periodo T, rotando n veces el vector obtenido con
el periodo de muestreo 77 o bien, como el retraso introduce un desplazamiento
de fase igual a n muestras, es facilmente corregible modificando la tabla de

conversion de diferencia de fase a simbolo.

La Figura 5.5 (b) muestra como la senial de simbolo tiene periodo T! = T + A,
con A =nTy/N yn =1, que cumple la ecuacién (5.10), es decir que el periodo de
la senal de reloj de simbolo 77 es igual a M = 25 periodos del reloj de referencia,
o de la sefial de muestreo (como f,.f = fork), con el efecto que el segundo patrén
es rotado hacia a la izquierda n = 1 muestras, es decir, ¢gp;s = 60°. Como este
efecto es conocido es facilmente corregible. En general,

Gshift = =2m = n—. (5.12)

De hecho, el punto inicial de muestreo esta desplazado A cada simbolo. Esto
se puede tolerar en transmisiones de paquetes con una longitud de paquetes
limitada, y en transmisiones continuas donde peridédicamente podamos saltar
hacia atras (o hacia adelante) un miltiplo de Tex cuando el desplazamiento
acumulado sea aproximadamente un multiplo de T k.

Ahora tenemos un nuevo grado de libertad, n, ademés de forx. Por lo tanto,
nuestro principal objetivo es obtener un conjunto de N valores que permitan
encontrar un conjunto de k, M y n que, para una fy y fs fijadas, cumplan (5.7)
como antes, y ademds (5.9) a (5.11) en lugar de (5.8). La relacién resultante
es

fo
fSN+n

kN + 1 (5.13)
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donde se pueden probar valores pequenos de k y n para obtener un entero M.

Con estas condiciones relajadas, podemos implementar la modulacién 8PSK de
la siguiente forma: tomando k = 1 y n = 1 obtenemos M = 2561 y forx =~
25.6098 MHz. Ahora, la frecuencia f! de la senal de simbolo usada en el receptor
es ligeramente inferior a f, siendo la diferencia entre periodos de ~ 952 ps. Por
lo tanto, teniendo en cuenta (5.12), este retraso introduce un desplazamiento de
fase igual a 9° conocido de antemano y que se corrige de forma trivial.

5.4. Resultados experimentales

Hemos implementado dos transceptores M-PSK de forma muy similar al trans-
ceptor QPSK descrito en el Capitulo 4. La principal diferencia esta en el cédigo
utilizado para programar la FPGA de la placa DEO-Nano [42] que ahora per-
mite conmutar entre m = {2,4,8}. Asimismo, una diferencia notable en el lado
del transmisor es que utilizamos un reloj de referencia de frecuencia mf.. Para
testear las prestaciones en forma de BER del receptor hemos usado el mismo
test setup que en [31] con los pardmetros considerados en el ejemplo de la Sec-
cién 5.3.

Las curvas tedricas han sido calculadas con un ancho de banda de ruido equi-
valente By = f; = 10 kHz para todas las modulaciones, mientras que el ancho
de banda de ruido real de nuestro receptor es mayor, By = 58.1 kHz (calculado
en la Seccién 6.5). Por lo tanto, cuando en la Tabla 5.1 se expresa el BER en
funcién de 73, en vez de usar la expresion habitual

n
hemos utilizado la version corregida teniendo en cuenta el ancho de banda real
E, By
Yo = — . 5.15
’ n By ( )

De esta forma, las curvas de BER tedricas se han desplazado hacia a la derecha
un valor igual a
N

B
10 * log; (B_*) ~ 7.64 dB (5.16)

N
como se puede ver en la Figura 5.8. Para calcular la potencia de entrada P; en
la Figura 5.8 hemos utilizado

Py = ryEy = 0y, (5.17)

con n = kgT, siendo kg la constante de Boltzmann y 7' = 298 K. La Figura 5.8
muestra una excelente correspondencia cuando comparamos las diferencias rela-
tivas entre los resultados medidos y las diferencias relativas entre los resultados
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Figura 5.8.: Curvas de BER tedricas (sin marcadores) y curvas de BER medidas (con marca-
dores). En las curvas tedricas se ha aplicado una traslacién considerando el ancho
de banda de ruido real.

tedricos, mientras que se mantiene una diferencia entre el BER tedrico y el BER
medido de ~ 4 dB, entre un BER de 10~* y 1072, Este valor corresponde a la
figura de ruido del receptor y, en menor medida, al error de cuantificacion.

5.5. Conclusiones

El principal resultado presentado en este capitulo es la implementacion del pri-
mer transceptor SR M-PSK capaz de conmutar entre las modulaciones BPSK,
QPSK y 8PSK. La implementacion esta basada en una FPGA, minimizando el
uso de circuitos analdgicos. Para ser capaces de hacer una comparacién entre
figuras de BER, se ha seguido una relacion entre el nimero de muestras N uti-
lizadas para determinar la fase de los pulsos del SRO y el nimero de simbolos
m de cada modulacion. Esto incrementa el problema de seleccionar una sola
frecuencia de reloj de referencia capaz de generar todas las senales involucra-
das en las etapas digitales de muestreo y decodificacion. Este problema ha sido
solucionado utilizando un periodo de la senal de reloj de simbolo 77 distinto
del periodo de simbolo T, produciendo un desplazamiento de fase conocido que
puede ser corregido sin consumir recursos extra. Se ha encontrado una exce-
lente correspondencia entre las curvas BER tedricas y medidas que validan el
transceptor. Después de corregir la relaciéon Ej/n teniendo en cuenta el ancho
de banda de ruido del receptor, la diferencia restante, ~ 4 dB, es principalmente
atribuible a la figura de ruido del receptor, la cual no ha sido optimizada.
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6. Receptor SR para modulaciones
de frecuencia

6.1. Introduccidn

Como se ha explicado en el Capitulo 2, las modulaciones PSK espectralmente
eficientes requieren un pulso conformador que introduce ciertas variaciones de
amplitud. En contraste, las modulaciones de frecuencia tienen una envolvente
constante y pueden ser amplificadas con amplificadores operando en saturacion.
Esta es una de las razones por las cuales la FM (en su variante digital, FSK) es
la modulacién escogida en diversos estandares de comunicacion. Por ejemplo, el
estandar IEEE 802.15.4 [37] especifica la modulacién MSK, un caso particular
de modulacién FSK, para algunas capas fisicas.

Los receptores SR capaces de detectar modulaciones FM existentes hasta el
momento se basan esencialmente en la conversién de la modulacién FM a AM
usando la propia curva de respuesta en frecuencia del receptor. En estos casos,
las desviaciones de frecuencia tienen que ser relativamente grandes para producir
cambios de amplitud significativos a la salida del SRO.

En este capitulo se explota la capacidad del SRO para generar una respuesta
dependiente de la fase instantanea de la senal recibida durante la ventana de
sensibilidad del receptor. Siguiendo el principio descrito en los capitulos anterio-
res, se toman unas muestras de la fase instantdnea de la senal que reproducen las
trayectorias de las senales FSK y, a partir de estas trayectorias, se estiman los
datos transmitidos. En contraste con las técnicas existentes, con esta el receptor
SR es capaz de detectar modulaciones FSK de banda estrecha.

En la Seccion 6.2 se describe el principio de deteccién de modulaciones de fre-
cuencia a partir de observaciones de la fase. En la Secciéon 6.3 se exploran dos
casos relevantes de FSK binarias, la FSK de Sunde (que es la interpretacion
habitual de una modulacién FSK cuando no se explicitan sus pardmetros) y la
MSK. A continuacién, en la Secciéon 6.4 se presentan algunas consideraciones
sobre la sincronizacion de simbolo. Ello incluye un estudio de las fases resul-
tantes y sus transiciones, las cuales dependen de la posicion de la ventana de
sensibilidad. Los resultados experimentales de la implementacién de un receptor
FSK operando en la banda HF se muestran en la Secciéon 6.5. Finalmente, se
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6. Receptor SR para modulaciones de frecuencia

Detector —

Figura 6.1.: Diagrama de bloques del receptor SR.

presenta una discusion de los resultados y las conclusiones en las secciones 6.6
y 6.7, respectivamente.

6.2. Principio de funcionamiento

Como se ha visto en la Seccion 2.2.2, la respuesta de un SRO operando en modo
lineal a una senal de entrada dada por

o0

2(t) = Y pe(t = nT) cos(wet + ¢n) (6.1)

n=—oo

puede ser escrita como

s(t) =K Z | H (wen) [p(t —nT,) x cos(wot +n(wen, —wo) Ty + ¢n+ L H (wen) ),

(6.2)

asumiendo que los cambios de estabilidad a inestabilidad del SRO ocurren en
t = nTy y que hay un ciclo de quench por ciclo de simbolo, es decir T, = T5.

La expresion (6.1) permite representar modulaciones FSK, haciendo p.(t) = 1
durante todo el periodo de simbolo y seleccionando, dependiendo de la senal
digital transmitida, la frecuencia instantdnea de la senal x(t) a partir de un
conjunto M de frecuencias distintas dada por [41]

Wep = We + Waln, (63)

con

a, = +1,43,...,£(M —1). (6.4)

En (6.2) se observa que la respuesta estd formada por un tren de pulsos que
oscilan a la frecuencia wy. Mientras que en la senal recibida procedente del
transmisor cada simbolo tiene la misma amplitud, a la salida del SRO se obser-
va que cada pulso tiene una amplitud proporcional a |H (we,)|, la cual depende
de la desviaciéon entre w,., y wy. Para desviaciones de frecuencia suficientemente
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6.2. Principio de funcionamiento

—O— Entrada
—%— Salida

Figura 6.2.: Simulacién de las fases instantaneas de la entrada y de la salida. La maxima
diferencia ocurre en los vértices y es de £9.3°.

elevadas este efecto supone una conversiéon de FM a AM que puede ser suficien-
te para efectuar la demodulacién. Este método es el clasico para la deteccién
de FM mediante el receptor SR, como por ejemplo, en [7]. No obstante, una
FM digital eficiente normalmente utiliza un indice de modulacién pequeno para
preservar el ancho de banda. En este caso, las variaciones de amplitud inducidas
por |H(we,)| pueden ser insuficientes para poder efectuar la demodulacién de
la senal. Ademas, estas variaciones de amplitud son muy reducidas o practica-
mente inexistentes cuando la salida del SRO alcanza valores préximos a los de
saturacion, como ocurre en el modo logaritmico. Por lo tanto, se puede deducir
que, si nuestro objetivo es detectar senales FSK de banda estrecha explotando
el principio SR, este debera llevarse a cabo mediante la observaciéon de la fase
de cada pulso recibido.

Dado que a la salida del SRO podemos observar la senal recibida en los instantes
de tiempo nTy, definiendo un nuevo origen de tiempo en cada ciclo de quench,
t' =t — nT,, podemos escribir el término de fase del pulso nimero n en (6.2)
como

Yy, = wot' + Wen Ty, + b, (6.5)

donde se ha obviado el término ZH (w.,), ya que acostumbra a ser despreciable
en la practica. Queda claro ahora que la informacién contenida en la fase y en
la frecuencia de la senal de entrada (6.1) se traslada a la fase del pulso n del
SRO. Especificamente, el SRO puede verse como un bloque que muestrea la fase
instantanea de la senal de entrada en ¢ = nT, y produce una oscilaciéon de salida
a la frecuencia wy con el valor de fase observado en dicha muestra.

Para ilustrar como la fase instantdnea del SRO es capaz de seguir la fase ins-
tantanea de la senal de entrada, hemos hecho diversas simulaciones usando la
técnica de andlisis en el dominio frecuencial descrita en [45]. La Figura 6.2 mues-
tra la fase instantdnea de una senal de entrada de test y la fase instantanea de
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6. Receptor SR para modulaciones de frecuencia

Figura 6.3.: La traza superior muestra cualitativamente el pulso generado en el SRO, el cual
empieza a crecer en t = (. La sefial de reloj de muestreo empieza con un offset
fijo 11 para tomar N muestras. La Figura 6.3a muestra el pulso de salida del SRO
con fase 0, mientras que 6.3b corresponde a un pulso con un desfase de 7/4 con
respecto al anterior.

la senal generada en el SRO, bajo condiciones tipicas de funcionamiento. El
término de fase lineal wyt ha sido sustraido de ambas senales. Asimismo, para
evitar el problema de la incertidumbre en el valor de la fase en términos abso-

lutos y para facilitar la comparaciéon visual, hemos sustraido la componente DC
de la fase del SRO.

Merece la pena discutir algunos aspectos relativos a la Figura 6.2. En primer
lugar, conviene recordar que el SRO “observa” la senal de entrada a través de
una ventana de sensibilidad dependiente de la forma de la senal de quench, con
una anchura tipicamente comprendida entre 0.17}, y 0.27], para las formas de
quench sinusoidal y en diente de sierra [3]. Por lo tanto, el efecto observado en
los vértices de la senal es razonable ya que la ventana de sensibilidad promedia
los valores de fase instantanea de la entrada. Ademas, la ventana de sensibilidad
no es perfectamente simétrica alrededor de ¢ = 0, sino que acostumbra a ser
algo mas ancha para t' > 0. Por esto, durante cada intervalo de observacion,
la ventana de sensibilidad favorece las fases posteriores en detrimento de las
fases anteriores, hecho que explica que la fase de salida esté por encima de la
de entrada para fases de entrada crecientes y viceversa.

Como hemos visto en la Seccién 4.3, disponemos de una técnica simple para
detectar diferencias de fase en los pulsos generados por el SRO. En la Figura
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6.3 se muestra como se toman las N muestras con una frecuencia

N
N +1

Wo- (6.6)

Welke =

Para recuperar las diferencias de fase, como ya se ha comentado, se efectia
una correlacién entre dos vectores de muestras consecutivos y el valor méaximo
corresponde directamente a la diferencia de fase. Una ventaja de esta técnica
es que es extremadamente simple, lo que conlleva en la practica un bajo coste
y contribuye a reducir el consumo de potencia.Aqui senalaremos que también
es posible obtener fases absolutas comparando el conjunto actual de muestras
con un patrén fijo que representa la referencia local de fase. Ahora bien, para
poder detectar correctamente las modulaciones FSK se debe hacer una selec-
cién de pardmetros adecuada para que los cambios de fase inducidos en (6.5)
permitan una estimacién de w,, sin ambigiiedades y, como consecuencia, la re-
cepcién correcta de los datos transmitidos. A continuacion se discuten algunas
opciones.

6.3. Seleccion de parametros FSK

Aun cuando las ideas que se presentan a continuaciéon pueden ser aplicadas a
casos mas complejos (como, por ejemplo, los que se presentan en [46]), en esta
tesis nos hemos centrado en el caso binario (M = 2) de modulaciones FSK,
ya que permite entender mejor el principio de funcionamiento y es de amplia
utilizacion. Nos centraremos en dos casos especialmente significativos.

6.3.1. FSK de Sunde

En el esquema conceptual mas simple de FSK, las senales de datos digitales
controlan un conmutador que selecciona la frecuencia portadora de un banco de
M osciladores. La forma de onda resultante puede presentar asi discontinuidades
al final de cada simbolo. Dichas discontinuidades se pueden evitar si la frecuencia
y la fase de cada oscilador estan ajustadas apropiadamente y se mantienen
estables [41] La ausencia de discontinuidades de fase contribuye a la obtencién
de un espectro mas compacto.

Un grafico visual de las trayectorias de fase de la sefial modulada es el de la
Figura 6.4. Aqui, y en las siguientes figuras, mostramos el incremento de fase
resultante con respecto a w.t. El receptor SR observara estos valores de fase con
un término de fase constante desconocido anadido. Si se quiere la continuidad
de fase en t = nT,, debe obtenerse la misma fase al final de cada simbolo,
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6. Receptor SR para modulaciones de frecuencia

A
27 1

Figura 6.4.: FSK de Sunde. Evoluciéon del exceso de fase con respecto a w.t. Los circulos
senalan las observaciones al final del periodo de simbolo y los cuadrados las ob-
servaciones en el centro.

27

R
2nTs (2n+1)Ts (2n+2)T;

Figura 6.5.: FSK de Sunde. Representacién compacta del exceso de fase respecto a w.t. Las
transiciones de fase son distintas para los simbolos pares y para los simbolos
impares.

independientemente de la frecuencia escogida. Esto significa que w,T tiene que
ser un multiplo entero de 7, siendo

Wy = ws/2. (6.7)

el minimo valor que lo cumple. Esta eleccion de parametros produce una senal
modulada que es conocida como FSK de Sunde [41]. Para detectar las trayecto-
rias de fase resultantes, un receptor SR puede situar la ventana de sensibilidad
en el centro de cada simbolo. En esta posicién las fases observadas por el SRO (y
detectadas después por un bloque de decisién) serdn las marcadas como cuadra-
dos en la Figura 6.4. En este caso, los saltos de fase entre simbolos consecutivos
son de 0 o 7y, por lo tanto, el receptor SR opera como un decodificador BPSK.

Un diagrama compacto de la evolucién del exceso de fase se muestra en la
Figura 6.5. A partir de aqui se pueden ver las transiciones de fase (Figura 6.6)
dependiendo de si el simbolo actual es par o impar. Para los simbolos impares
una observacién de /2 o 37/2 significa que la frecuencia transmitida ha sido
W +wq (correspondiente a un 1 16gico) o w. —wy (un 0 légico), respectivamente.
En el caso de los simbolos pares pasa justo lo contrario. Esta ambigiiedad se
puede solucionar facilmente transmitiendo un patrén conocido al principio de
cada paquete transmitido (o insertando periédicamente un delimitador conocido
en transmisiones continuas). En la practica también habrd un offset de fase fija
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Impar Par

Figura 6.6.: FSK de Sunde. Fases absolutas (puntos), £7/2, y transiciones de fase (flechas).
Los ejes representan el plano complejo y la fase es el argumento de cada punto.

de valor desconocido, que también se puede determinar ademas de la paridad.
Por ejemplo, la transmisién de un patréon consecutivo de 0 producird saltos de
fase de m. Un 1 adicional en una posicién de paridad conocida provocaria una
repeticion de fase que permitiria establecer las dos ambigiiedades, la referencia
de fase y la paridad del simbolo actual.

Alternativamente, si cada fase del simbolo se detecta diferencialmente com-
parandola con la fase previa, cada cambio de fase serd 0 o 7 y el bit correspon-
diente serd b, = b,_1 0 b, = b,_; respectivamente. De nuevo, la ambigiiedad
inicial se puede resolver con unos patrones de sincronizacién adecuados.

6.3.2. MSK

Las modulaciones FSK de fase continua (CPFSK continuous-phase FSK) se sin-
tetizan habitualmente con un VCO donde la senal digital controla la frecuencia
instantanea del oscilador, produciendo una fase continua independientemente
de las relaciones entre wy y wy. Minimum Shift Keying (MSK), también cono-
cida como fast FSK, es un caso particular de modulacion CPFSK que logra
concentrar la potencia en un ancho de banda menor que la FSK de Sunde.

MSK es una técnica de modulacion especialmente adecuada para enlaces digita-
les donde la conservacién del ancho de banda y el uso de transmisores eficientes
operando en saturacién son requerimientos importantes [47]. Debido a esto, en
parte, MSK es la modulaciéon utilizada por diversos estandares, como por ejem-
plo el popular 802.15.4 [37]. Obsérvese que uno de los principales objetivos de
este estandar es conseguir enlaces inalambricos de bajo consumo y de bajo coste,
campo de aplicacién en el que la recepcion SR puede aportar grandes ventajas.

La modulaciéon MSK puede ser vista como un caso particular de QPSK: una
modulacion Offset QPSK con un pulso conformador en forma de medio ciclo de
seno [41]. Por consiguiente, la modulacién MSK puede entenderse como un caso
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Figura 6.7.: Modulacién MSK: representacién compacta del exceso de fase con respecto a w,t.
Los circulos y los cuadrados indican las observaciones en el final y en el centro de
los periodos de simbolo, respectivamente.

0 1 0
od<>b1 1 0
1
Simbolos impares Simbolos pares

Figura 6.8.: Modulacién MSK: fases absolutas y transiciones de fase para ¢, = 0.
particular binario de CPFSK con
Wqg = ws/47 (68)

y con un término de fase transmitida que depende, no solo del dato actual, sino
también de la historia previa [41]. Ello es necesario para obtener continuidad
de fase. La representacion de las trayectorias de fase de la modulacién MSK se
muestran en la Figura 6.7.

Sea 0, la fase inicial de la senal de quench, definida de forma que, cuando 6, = 0
el SRO muestrea la fase de entrada en el centro del periodo de simbolo. Un
receptor SR puede posicionar su ventana de sensibilidad en distintos instantes
de tiempo. Por ejemplo, se puede muestrear en el centro del simbolo como antes
(6, = 0). Otra opcidn, ignorando los efectos del promediado en los vértices mos-
trados en la Figura 6.2, es muestrear al final de cada simbolo 6, = —m, ya que
(contrariamente a la FSK de Sunde) las fases observadas no tienen ambigiieda-
des. (Figura 6.7).

Las transiciones de fase correspondientes se muestran en las Figuras 6.8 y 6.9.
El diagrama de transiciones de fase muestra una distancia mayor y, como conse-
cuencia, se obtiene una probabilidad de error mejor con 6, = —n (Figura 6.9a).
Ademas, se debe mencionar que para decodificar correctamente las transiciones
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Y

(b) 0, = —7/2

Figura 6.9.: Modulaciéon MSK: fases absolutas y transiciones de fase.

Figura 6.10.: FSK de Sunde: efecto sobre la fase detectada causado por la desviacion del reloj
de simbolo en el receptor (senal de quench).

de fase con 0, = 0 se requiere mantener un seguimiento de la paridad del simbolo
actual.

En cualquier caso, un patron adecuado al principio de los datos puede ayudar
a eliminar las ambigiiedades con unas referencias apropiadas. Como antes, un
patrén compuesto por un nimero sucesivo de 0 producird unos saltos de fase de
7m/2 y un 1 después de esta secuencia proporcionaria una senal distintiva, dando
un punto de inicio para la decodificacién correcta.

6.4. Sincronizacién de simbolo

A continuacién, discutiremos el problema de la sincronizacién de forma genérica.
En concreto, obtendremos informacién del valor de 6, en el que opera actual-
mente el receptor. Esta claro que el algoritmo de decisién de los datos depende
de la 6, escogida pero, independientemente de ello, aparecen distribuciones de
fase especificas en funcién de 6,. A partir inicamente de esta informacién se
podra implementar un lazo de seguimiento.
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Figura 6.11.: Graficos de dispersion de fases absolutas resultantes de considerar la existencia
de un cierto error (desviacién) en la fase de la senal de quench. 6.11a) FSK de
Sunde. 6.11b) MSK operando con 6§, = 0. 6.11c) MSK operando con 6, = —.
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Figura 6.12.: FSK de Sunde: desviacién de fase en funcién del desplazamiento relativo 6,.

6.4.1. FSK de Sunde

Para la FSK de Sunde, si la ventana de sensibilidad estd retrasada AT con
respecto al instante deseado (t = nTs;+7;/2 0 6, = 0), el exceso de fase absoluta
observado respecto a w.t no serd {m/2,3r/2} (anadiendo un término constante
desconocido). Seré (ver Figura 6.10)

{m/2 4+ AY,3m/2 £ Ay} (6.9)
o AT A
A =T T —Tq. (6.10)

En ausencia de la informacién de la paridad de simbolo (como pasa durante
el preambulo en transmisiones de paquetes), se puede obtener una medida de
A, a partir de la desviacién, 2|Ay|, de las fases absolutas observadas (Figura
6.11a). Despreciando el efecto del ruido, en la situacién éptima Af, = 0 podemos
observar una desviacién de 2|Av| = 0. En el peor caso, |Af,| = 7, la desviacién
seria 2|AvY| = 7. Y para situaciones intermedias, podemos obtener 2|Ay)| =
|AG,|, es decir, la dependencia triangular que se muestra en la Figura 6.12.

Si consideramos las fases diferenciales entre simbolos, los incrementos de fase
observados seran (Figura 6.13a)

{£7, £2A9} (6.11)
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20y

(a) (b) (¢)

Figura 6.13.: Gréficos de dispersion de diferencias de fases resultantes en presencia de error
en la fase de la senal de quench. 6.13a) FSK de Sunde. 6.13b) MSK operando
con fy = 0. 6.13c) MSK operando con §, = —.

dependiendo del dato transmitido. En este caso, la observacion de las diferencias
de fase distintas de 7 proporciona un indicador de la correccién de 6,.

En ausencia de ruido, la observacién de dos puntos de la curva en la Figura 6.12
permite encontrar el punto donde 2|Avy| = 0. En la practica, serfa necesario
hacer algin tipo de promediado. Se pueden disenar una amplia variedad de
algoritmos, desde los basados en obtener estimaciones elaboradas de 6, a los
que realizan una simple busqueda del mejor punto entre un juego de valores
limitado.

En transmisiones de paquetes, un preambulo formado por 1 y 0 alternados daria
idealmente una sola observaciéon de fase absoluta o incrementos de fase cero, con
lo que el procedimiento seria bastante sencillo. Esta idea funcionaria incluso con
datos aleatorios. Una vez la sincronizacién se finaliza durante la recepcion del
preambulo, se puede confiar en la estabilidad del reloj del receptor para que no
se desplace significativamente durante la recepcién del paquete.

Para transmisiones continuas, el receptor debe implementar un lazo de control
para ajustar continuamente el reloj de simbolo con el objetivo de mantener la
posicién adecuada. El signo de At esta disponible una vez que se establece la
paridad de simbolo y el detector de fase proporciona no solo el valor absoluto
(como en la Figura 6.12) sino también el signo de (6.10). En cualquier caso,
una vez esta disponible la informacion de fase, se puede implementar un lazo de
seguimiento usando las técnicas habituales.

6.4.2. MSK

Para un receptor MSK, la desviacion de fase debida a la desviacién de fase del
quench es la mitad que la obtenida en (6.10), es decir,

™ AT Af,
A= T T

(6.12)
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donde ATy Af, estan referidas respecto al instante deseado de observacién (que
puede no ser el centro del simbolo). Ahora, para un conjunto de fases absolutas,
las graficas de dispersion se muestran en las Figuras 6.11b y 6.11c, mientras que
las graficas de dispersion en las Figuras 6.13b y 6.13c son las resultantes del
conjunto de las diferencias de fase. Para la sincronizacién de transmisiones de
paquetes o continuas se pueden aplicar también las consideraciones menciona-
das.

Finalmente, cabe anotar que, en presencia de ruido, se tendria en realidad una
distribucion de valores mas o menos dispersa alrededor de cada punto mostra-
do en las constelaciones, y el resultado se tendria que estimar con una técnica
de promediado adecuada. Se podrian investigar técnicas de estimacion éptimas,
aunque ello queda fuera del alcance de este capitulo. En el Capitulo 8 se im-
plementa un algoritmo que permite al receptor SR sincronizar con senales MSK
utilizando un preambulo con determinadas caracteristicas.

6.5. Implementacion

Con el objetivo de demostrar experimentalmente los conceptos previos, hemos
implementado un receptor SR en la banda HF operando a f, = 1/T;, = 10 kHz.
El receptor SR es el mismo que se presenta en la Seccion 4.3 y su esquema se
muestra en la Figura 4.8. Con la técnica de muestreo de fase utilizada se obtiene
un vector de N muestras de 1 bit en N +1 ciclos de la senal del SRO (idealmente
de frecuencia igual a la senal de RF de entrada). El vector correspondiente al
ciclo de quench ntmero n (y al simbolo nimero n) se representard como s,,.
Este vector se correla con sy, un vector similar que contiene una referencia de
fase mediante la cual se obtendran las fases absolutas. La primera mitad de s
contiene 1 y la segunda mitad O:

so=[1,1,---,1,0,0,--- 0] (6.13)

La correlaciéon se realiza circularmente rotando k posiciones el registro de des-
plazamiento que contiene las muestras de s(t), y cuenta las coincidencias de bit
con sg. Esta operacion se puede escribir como

cn(k) = sum(rot®(s,) xnor sq). (6.14)
El desplazamiento k que maximiza ¢, (k), k, proporcionara directamente la fase
n estimada

on = kX x 27 /N. (6.15)

En nuestra implementacion hemos usado N = 20, lo que significa que el sistema
es capaz de medir dngulos de 27/20.
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Figura 6.14.: Test setup del receptor. El area sombreada representa el generador de senal
Agilent F4431B, que incorpora un analizador de BER.

Para probar el funcionamiento del receptor hemos usado el test setup que se
muestra en la Figura 6.14. Una secuencia de datos pseudoaleatoria PN9 se in-
yecta en el generador de RF, cuya senial de salida pasa por un splitter (3 dB) y
llega al receptor SR a través de un atenuador variable. El receptor proporciona

el reloj de datos y los datos para que el analizador calcule la tasa de error de
bit (BER).

Para detectar la modulaciéon FSK de Sunde, fijamos 6, = 0 e implementamos
un simple algoritmo de decisién (Figura 6.13a),

b 1 si ¢@n — pn—1 € cuadrantes II o III (6.16)
"1 0 sip,—¢n1 € cuadrantes [0 IV 7 '
mientras que para detectar senales MSK, fijamos la fase del quench en 6, = —7
y usamos (Figura 6.13c)
b, = 1 sl n — P € cuadrantes [ o 11 . (6.17)
0 si o, — @n_1 € cuadrantes III o IV

La Figura 6.15 muestra la curva de selectividad en frecuencia del receptor MSK
medida. Para cada frecuencia, se ha medido el incremento de senal necesario
para mantener un BER = 1 x 1073. La teorfa predice que la curva de respuesta
en frecuencia es una funcién Gaussiana [3]. Ajustando el ancho de banda de una
funcion Gaussiana al ancho de banda a —10 dB experimental (99.5 kHz) obte-
nemos o = 32.8 kHz. A partir de aqui, se calcula un ancho de banda equivalente
de ruido By = 58.1 kHz.

Por otro lado, el BER tedrico para un receptor MSK éptimo viene dado por
[41]

0

E
BER, = 0.5crfc ( F") . (6.18)
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Figura 6.15.: Curva de selectividad en frecuencia del receptor MSK en funcién de la desviacién
de frecuencia de portadora con respecto a 26.25 MHz.
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Figura 6.16.: BER medido vs potencia de entrada (dBm) de un receptor MSK y una referencia
tedrica teniendo en cuenta el ancho de banda de ruido equivalente.

El caso éptimo se obtiene con un ancho de banda equivalente By = f;,/2 [41].
Considerando que nuestro receptor exhibe un ancho de banda més grande (como
consecuencia de que se pierde toda la energia de la senal de entrada que cae fuera
de la ventana de sensibilidad) se obtiene

E, B,
BER = 0.5erfc | 4/ —2 =N | . 6.19
€TrIC NO BN ( )

La Figura 6.16 muestra el BER medido en funcién de la potencia de entrada
cuando se detecta una senal MSK con §, = —7 y usando (6.17). Se puede ver
como el receptor tiene una sensibilidad de aproximadamente —114 dBm para la
especificaciéon habitual de BER = 1 x 1073. La referencia tedrica superpuesta
en la figura ha sido obtenida a partir de (6.19) con By = 58.1 kHz.

El mismo receptor detectando la modulaciéon FSK de Sunde con 6, = 0 y utili-
zando (6.16) consigue la misma curva de selectividad y la misma figura de BER
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Figura 6.17.: Fotografia del prototipo. La placa analdgica es la de la parte inferior izquierda.
La placa de la parte superior derecha muestra la fase detectada y proporciona
conectividad, mientras que la placa de desarrollo FPGA, conectada con las otras
dos placas, se encuentra debajo.

para el mismo nivel de senal de entrada. Esto es un indicador de que el efecto
de promediado en los vértices de las trayectorias (Figura 6.2) es despreciable.

Con el objetivo de efectuar comparaciones, se ha usado el mismo receptor ope-
rando bajo las mismas condiciones (en concreto la misma senal de quench con
una frecuencia de simbolo de 10 kHz) para detectar senales BPSK y QPSK di-
ferenciales. Para el caso BPSK, el mismo nivel de senal de entrada provoca la
misma curva de BER, mientras que para obtener el mismo BER en una QPSK
necesitamos unos 4 dB mas de potencia en la senal de entrada, como se ha de-
mostrado en el Capitulo 5 y en [41]. Los resultados son los esperados, ya que la
respuesta del SRO solo depende de la fase instantanea de la senial de entrada en
t =nTj.

El prototipo incluye también 20 LEDs mediante los cuales se muestra la fa-
se relativa o absoluta dependiendo de un pulsador programado a tal efecto.
La Figura 6.17 muestra una fotografia del receptor en funcionamiento con la
modulaciéon MSK, asi como las fases relativas detectadas a partir de los datos
pseudoaleatorios PN9 con un nivel de senal de entrada de —114 dBm.
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6.6. Discusion

6.6.1. Efecto del jitter

Tener jitter en el reloj de simbolo, equivalente a tenerlo en la senal de quench,
significa que cada simbolo es observado en un instante de tiempo ligeramente
diferente, lo cual redunda en la existencia de ciertas fluctuaciones en los valores
de fase observados. En nuestro prototipo, hemos medido el valor cuadratico me-
dio del jitter entre periodos consecutivos de la senal de quench, la cual se deriva
de un sintetizador incorporado dentro de la FPGA, obteniendo una desviacion
tipica 0 = 72 ps. Considerando un ancho de 30 y una frecuencia de portadora
de 26.25 MHz, esto se traduce en un error de fase de

30
—360° ~ 2° 2
T 360 , (6.20)

con lo que el impacto en el BER resultante es despreciable.

Como resultado final, si tomamos como requisito estricto que 30 no puede ex-
ceder del valor de cuantificacion de fase IV, tenemos un limite en ¢ dado por

o =T,/3N. (6.21)

Por ejemplo, para una frecuencia de portadora de 2.4 GHz y N = 20, este
resulta ser o ~ 7 ps, que esta dentro de las especificaciones de un reloj de
cristal free-running. Por otro lado, para que el jitter de un SRO contribuya
significativamente a degradar la probabilidad de error global, este tendria que
ser de un orden de magnitud mayor que el que habitualmente se tiene en un
diseno convencional [31].

6.6.2. Quench asincrono

Es importante senalar que la descripcién del presente método (descrito a partir
de la seccién 6.2) asume que T, = Ty, es decir, que el SRO efectiia una sola
observacion por periodo de simbolo. Como alternativa, la frecuencia de quench
podria ser mas alta, en linea con la deteccion SR clasica de modulaciones ASK,
donde se generan de 5 a 10 ciclos de quench por cada periodo de simbolo.
Con esta informacion, las trayectorias de fase y los datos transmitidos a través
de ellas se pueden estimar con mayor facilidad y la sincronizaciéon de simbolo
se dejarfa para la siguiente etapa. Como es habitual en los receptores SR de
modulaciones ASK, el hecho de sobremuestrear incrementa el ancho de banda
del receptor, provocando que sea mas sensible al ruido y a las interferencias [3].
Por otro lado, para una una frecuencia de quench maxima predeterminada, el
sobremuestreo también reduce la velocidad de bit efectiva.
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6.6.3. Decision de Bit

En este capitulo hemos implementado un algoritmo de decisién de bit simple, con
una decisién basada exclusivamente en la diferencia de fase actual con respecto
a la anterior. La estructura de Trellis del problema sugiere que la decodificacion
6ptima tendria que considerar toda la trayectoria recorrida, con un enfoque
similar al algoritmo de Viterbi, especialmente para combinaciones especificas
de wq y 0,. La implementaciéon de uno de estos algoritmos incrementaria la
complejidad del receptor, requiriendo una atencién especial.

6.7. Conclusiones

En este capitulo hemos presentado una técnica para demodular senales FSK de
banda estrecha haciendo uso del principio superregenerativo. Implementaciones
previas utilizan el SRO para detectar modulaciones FM a base de realizar una
conversion de la modulacién FM en modulacién AM, técnica que es aplicable
unicamente a modulaciones FM de banda ancha. En nuestra propuesta se usa
el SRO como amplificador de ganancia elevada sintonizado a una frecuencia
fija, el cual es capaz de muestrear la fase instantdnea de la senal de entrada y
transferirla a los pulsos de radiofrecuencia generados a la salida. La informacién
de fase que contienen estos pulsos se extrae con un bloque digital tal como se ha
descrito en los capitulos anteriores, proporcionando NN niveles de cuantificacién
de fase.

El hecho de que las senales FSK tienen distintas trayectorias de fase para dife-
rentes datos transmitidos hace posible recuperar los datos con las observaciones
de las fases en unos instantes concretos. Por otro lado, hay que senalar que es-
tas modulaciones deben ser de banda estrecha ya que, precisamente, se detectan
sintonizando el SRO en una frecuencia fija.

Se ha implementado un prototipo de receptor SR en la banda HF capaz de
detectar satisfactoriamente senales MSK y FSK de Sunde con niveles de potencia
de senal por debajo de los —114 dBm operando a 10 kbit/s.
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7. Diseno e implementacion de un
transceptor SR para IEEE
802.15.4

7.1. Introduccidén

Durante el transcurso de esta tesis se han desarrollado prototipos de receptores y
transceptores SR con el objetivo de demostrar la capacidad del SRO para recibir
modulaciones de fase y de frecuencia de banda estrecha. Estas implementaciones
son simples, hecho que va en consonancia con las caracteristicas esenciales del
receptor SR.

El principal objetivo de este capitulo es implementar un transceptor siguiendo
un estandar de comunicaciones de corta distancia y de bajo consumo, donde las
caracteristicas del receptor SR encajan a la perfeccion. Este estandar es el IEEE
802.15.4 [37], el cual define la capa fisica (PHY) y la capa de control de acceso
al medio (MAC) para redes inalambricas de area personal de baja velocidad.
Actualmente es muy utilizado, por ejemplo, en redes de sensores.

Este estandar define distintas capas fisicas en funcion de la modulacion utilizada.
En nuestro caso nos centraremos en la modulacién MSK, ya que es una de las
modulaciones més utilizadas por dispositivos de bajo coste y consumo. Estos,
mayoritariamente operan en la banda banda de 2.45 GHz. Por otra parte, la
modulaciéon MSK se puede detectar con un receptor SR de forma muy simple,
tal y como hemos visto en el Capitulo 6.

Como punto de partida se ha utilizado el proyecto [48] desarrollado dentro del
equipo de investigacion. Este, consiste en la implementacién de la capa MAC en
una FPGA descrita en VHDL. Las capas superiores pueden hacer uso de esta
capa MAC mediante una interfaz SPI. En este proyecto se utiliza un dispositi-
vo con bus SPI y que dispone de intérprete Python para testear el sistema, en
nuestro caso se ha escogido una Raspberry Pi [49]. Por otra parte, existen una
gran variedad de protocolos y estandares que complementan el IEEE 802.15.4,
anadiendo funcionalidades propias de capas superiores (red, transporte, aplica-
cién, ...).
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En este capitulo se implementa un prototipo de transceptor compatible con
este estandar anadiendo la capa fisica al proyecto anterior, [48], utilizando co-
mo receptor el SRO. Se ha ampliado la herramienta de test con mas cédigo
Python y con tres senales extras de comunicacion. Por otra parte, el prototipo
descrito también se ha integrado y testeado para formar parte de Contiki [50]
y en particular utilizando su pila de comunicaciones Rime [51,52]. Este sistema
operativo de cédigo abierto estda pensado para formar parte del concepto co-
nocido como el Internet de las cosas implementado en dispositivos de recursos
reducidos [53]. El sistema operativo Contiki estd especialmente disenado para
comunicaciones inalambricas de baja potencia y de bajo consumo, soportando
IPv6 mediante 6LoOWPAN [54], entre otros. Actualmente, Contiki, se usa en los
sistemas de alumbrado publico, de monitorizacién de sonido en smart cities, de
monitorizacion de radiacion en hospitales y de alarmas privadas.

A partir de ahora llamaremos chip a la unidad béasica de transmisién con dura-
cién T, segundos. El prototipo ha sido disenado para operar a 2 Mchip/s que
es la velocidad correspondiente a la banda de 2.45 GHz, pero el receptor SR
MSK que tenemos disponible (Capitulo 6) opera a una frecuencia de chip de 10
kHz. Se ha escalado la frecuencia del reloj principal para probar el transceptor
completo, incluyendo la capa fisica del receptor SR. También se ha implementa-
do un transmisor MSK totalmente digital operado a la frecuencia del receptor
SR.

En la Seccién 7.2 hacemos un pequeno resumen de las especificaciones del
estandar IEEE 802.15.4.; tanto para la capa MAC como para la capa fisica.
Seguidamente, en la Secciéon 7.3, mostramos un resumen de la implementacion
MAC de [48] y describimos las modificaciones realizadas para integrar esta capa
con el resto de diseno. En la Seccion 7.4 detallamos el diseno e implementacion
de la capa fisica del transceptor. Finalmente, se muestra el prototipo creado
operando a frecuencia de portadora de 26.25 MHz en la Seccién 7.5 y se descri-
be la conexién con un microcontrolador a través de SPI utilizando Contiki. Las
conclusiones se muestran al final del capitulo, en la Seccién 7.6.

7.2. Estandar IEEE 802.15.4

El estindar IEEE 802.15.4 [37] define la capa fisica y la MAC para redes
inalambricas de area personal de baja velocidad. El estandar es desarrollado
por un grupo de trabajo del IEEE creado en 2003. Asimismo, se han producido
nuevas revisiones con el paso de los anos con algunas mejoras. Este estandar
ha sido una base muy utilizada para la tecnologia inalambrica de redes como,
por ejemplo, Zigbee [55], ISA100.11a [56] o WirelessHART. Cada una de estas
especificaciones ha desarrollado capas superiores a las que define el estandar
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IEEE 802.15.4. Ademas, se puede usar con 6LoWPAN para integrar la comuni-
cacion inalambrica con Internet, el cual permite enviar y recibir paquetes IPvG6.
Este concepto, como ya hemos comentado, es conocido como El Internet de las
c0Sas.

Los dispositivos que utilizan este estandar se usan para transmitir informacién a
distancias cortas, son de reducido tamano, energéticamente eficientes y de bajo
coste.

A continuacién se describen las especificaciones mas relevantes de este estandar.

7.2.1. Especificaciones de la capa MAC

Se definen protocol data units (MPDUs) como las unidades de datos de proto-
colo con las que trabaja la capa MAC. Esta capa es la responsable de realizar
tareas como: gestionar los network beacons si el dispositivo es el coordinador,
el acceso al canal a través del protocolo CSMA/CA, gestionar el guaranteed
time slot (GTS), comprobar la integridad de los datos recibidos y el envio del
reconocimiento de trama (acknowledgement).

Carrier Sense Multiple Access with Collision Avoidance (CSMA/CA)

Es un protocolo que permite que varias estaciones se comuniquen evitando coli-
siones compartiendo un medio inaldambrico. E1 CSMA consiste en comprobar si
el canal estd ocupado cuando un dispositivo tiene la intencién de transmitir. Se
considera que el canal estd ocupado cuando hay otros dispositivos transmitien-
do. Cuando el canal no esta ocupado se transmite la trama y se espera recibir su
reconocimiento. El mecanismo para evitar colisiones (CA) consiste en reservar el
canal libre durante un tiempo, informando a todas las estaciones, para que una
de las estaciones transmita la informacion. Esta gestion del control del canal la
realiza el dispositivo coordinador.

En la capa fisica de nuestro transceptor no se ha implementado el mecanismo
para detectar si el canal esta ocupado. Sin embargo, la capa MAC dispone de
la gestion oportuna para cuando la capa fisica le proporcione esta informacion.
Por otro lado, el mecanismo de comprobacién de errores en recepcion y de
retransmisiones esta implementado.

Formato de las tramas de la capa MAC

En la Figura 7.1 se muestra el formato general de las tramas MAC. Algunos
de sus campos son de longitud variable. Las MPDU estan encapsuladas en las
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Physical Layer PDU (PPDU)

Start of
Preamble Sequence |  Frame
Detection

Physical

Physical Layer SDU (PSDU)
Header

MAC Layer PDU (MPDU)

Frame 3 Frame
Control *I\?‘_l' Address Field MAC Layer SDU (MSDU) Correction
Field r Sequence

Figura 7.1.: Detalle de los campos de la MPDU. La trama de la capa fisica encapsula los datos
de la capa MAC [37].

tramas fisicas, que son las transmitidas via radio. En la Seccién 7.2.2 se muestra
en detalle el formato de las tramas fisicas.

La longitud méxima de las tramas MPDU es de 127 octetos y estan represen-
tados en el orden que son transmitidos, es decir, de izquierda a derecha, siendo
el octeto de menor peso el que se envia primero.

El campo de Frame Control Field contiene informacién sobre el tipo de trama,
la direccién, flag de habilitacion de seguridad y otros flags de control.

El campo de Sequence Number identifica la trama de forma univoca, para de-
tectar transmisiones duplicadas.

El Addressing Field incluye las direcciones contempladas en el estandar.

Integridad de datos y Cyclic Redundancy Check

En la comunicacién entre dos o mas dispositivos es muy importante detectar los
posibles errores para que los datos que se reciben sean los correctos. El estandar
define un campo al final de cada mensaje para proporcionar integridad en los
datos. Este campo consiste en una secuencia de comprobacién de trama (Fra-
me Correction Sequence) basado en el algoritmo de CRC (Cyclic Redundancy
Check) calculada en funcion del contenido del mensaje.

7.2.2. Especificaciones de la capa fisica

La capa fisica es la encargada de habilitar y deshabilitar la radio del transceptor,
realizar la deteccién de energia del canal, calcular el indicador de calidad del
enlace analizando los paquetes recibidos, seleccionar la frecuencia del canal y
realizar la transmision y la recepcion de los datos.
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Término Definicién del término Condiciones

Tasa de error de paquete Promedio de la fraccién entre paquetes - Promedio medido con
(PER) transmitidos y paquetes que no son recibidos datos PSDU aleatorios.
correctamente.

- Longitud PSDU = 20 octetos.

Potencia minima de entrada para -PER < 1. %

obtener el PER especificado. - Potencia medida en los
terminales de la antena.

- Sin interferencias.

Sensibilidad del receptor

Figura 7.2.: Especificaciones del estdndar para medir la sensibilidad del receptor [37].

Con el fin de validar la transmision y recepcién de las tramas con un transceptor
basado en el SRO, en esta tesis, no ha sido necesario implementar todas las
funcionalidades mencionadas.

Canales

Dependiendo de la banda de frecuencia hay un nimero de canales determinado.
Por ejemplo, en el caso de la banda 2.45 GHz, el estandar define que la frecuencia
de la portadora en funcién del canal sera

f. = 2405 + 5(k — 11) MHz, para k = 11,12, ..., 26 (7.1)

donde k es el nimero de canal. En cambio, para la banda de 868 MHz, usando
también O-QPSK, solo se dispone de un tnico canal.

Sensibilidad del receptor

Para medir la sensibilidad del receptor, se tienen que tener en cuenta las condi-
ciones y definiciones de la Figura 7.2. En la banda de 2.45 GHz especifica que
el receptor debe de tener una sensibilidad de —85 dBm o mejor.

Formato del flujo de bits de la capa fisica.

La estructura de la PPDU (Physical Protocol Data Unit) se presenta de modo
que el campo de mas a la izquierda en este estandar tiene que ser el primero
en ser transmitido o recibido. Todos los campos con multiples octetos seran
transmitidos o recibidos con el octeto menos significativo primero. En la Figura
7.3 se puede ver los distintos campos que forman la estructura del flujo de bits

PPDU.

El campo del preambulo esta formado por cuatro octetos de valor 0. En el campo
Start of Frame Detection (SFD) se indica el final del SHR y el inicio de los datos
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Octets
1 variable
" Frame length Reserved
Preamble SFD (7 bits) (1 bit) PSDU
SHR PHR PHY payload

Figura 7.3.: Formato de la PPDU definido por [37].

del paquete. El SFD viene definido por los siguientes bits: 11100101 (ordenados
de menor a mayor peso). A continuacién viene el campo que especifica la longitud
de trama seguido por los datos del propio paquete.

Modulacién y ensanchado (spreading)

Cada octeto de la trama es procesado a través de la modulacion y la funcién de
spreading. Los 4 bits de menor peso de cada octeto son mapeados en un simbolo
de datos y los 4 bits de mayor peso son mapeados en el siguiente simbolo.

La banda 2.45 GHz utiliza una modulacién basada en 16 simbolos casi-ortogonales.
Durante cada periodo de simbolo, cuatro bits seleccionan uno de los 16 simbolos
formados por unas secuencias PN. La velocidad de estos bits es de 250 kb/s, o
lo que es lo mismo: 62.5 ksymbol/s, con una precisién de +40 ppm.

Cada simbolo es mapeado en una secuencia PN de 32 chips, especificadas en la
Figura 7.4. Estas secuencias de chip son moduladas mediante O-QPSK con un
pulso conformador de medio periodo de seno, o lo que es lo mismo, modulacién
MSK. El orden de transmisién de estos chips es de menor a mayor peso, al igual
que los bits y octetos.

El estandar especifica muchos otros aspectos de la capa fisica, como por ejemplo,
la robustez minima del receptor frente a interferencias, la mascara de la densidad
espectral de la potencia transmitida, la medicion de la calidad del enlace, etc.
que no han sido considerados para el diseno del prototipo de transceptor.

Con el fin de validar la transmision y recepcién de datos utilizando el transceptor
SR disenado, en nuestro caso hemos implementado las funcionalidades necesarias
siguientes: el mapeado de simbolo a chip, la modulacién de chips mediante MSK,
la recepcién de los chips (incluyendo la sincronizacién) y el mapeado de chips a
simbolo. En el Capitulo 8 se detalla el algoritmo de sincronizacién y también la
sensibilidad medida del receptor SR en las condiciones de la Figura 7.2.

90



7.3. Implementacién de la capa MAC

Data symbol Chip values (cj ¢y ... €39 €39)
0 11011001110000110101001000101110
1 11101101100111000011010100100010
2 00101110110110011100001101010010
3 00100010111011011001110000110101
4 01010010001011101101100111000011
5 00110101001000101110110110011100
6 11000011010100100010111011011001
7 10011100001101010010001011101101
8 10001100100101100000011101111011
9 10111000110010010110000001110111
10 01111011100011001001011000000111
11 01110111101110001100100101100000
12 00000111011110111000110010010110
13 01100000011101111011100011001001
14 10010110000001110111101110001100
15 11001001011000000111011110111000

Figura 7.4.: Tabla de conversién de simbolos a secuencias de chip [37].

7.3. Implementacion de la capa MAC

Para la implementacion de la capa MAC se ha partido de uno de los traba-
jos realizados previamente dentro del equipo de investigacion [48]. Esta imple-
mentacién toma como referencia el dispositivo AT86RF230 [57] de Atmel. Este
dispositivo es un transceptor de radiofrecuencia de bajo consumo, que opera a
2.45 GHz y disenado especialmente para aplicaciones que utilizan el estdndar
IEEE 802.15.4. Este transceptor implementa la capa fisica y parte de la ca-
pa MAC. El dispositivo dispone de una interfaz SPI pensada para gestionar
las funcionalidades implementadas que ofrece este transceptor, esencialmente
constituye la interfaz de la capa MAC. Generalmente esta interfaz se conec-
tara con microcontroladores que implementaran las funcionalidades necesarias
de las capas superiores definiendo la aplicacién final. Remarcar que el trans-
ceptor AT86RF230 solo se ha usado para tener una referencia funcional y una
referencia de la interfaz de comunicacién de la capa MAC. La capa MAC del
dispositivo de Atmel corresponde a la parte senalada de la Figura 7.5.

El transceptor implementado en [48] asegura la compatibilidad con Contiki ya
que se basa en el transceptor AT86RF230. En la Seccién 7.5.4 se describe la
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Figura 7.5.: Esquema de la arquitectura del transceptor Atmel AT86RF230. La parte enmar-
cada es la correspondiente a la capa MAC, es decir, la implementada en nuestro
prototipo. [48]

utilizacion del transceptor con Contiki mediante un microcontrolador.

El esquema de la Figura 7.6 representa el diagrama de bloques general de la
capa MAC disenada e implementada en una FPGA. Como se puede observar,
por un lado tenemos los buses por donde se transmiten los simbolos a la capa
fisica y por el otro, la conexién con un microcontrolador a través del bus SPI.

Para probar esta implementacién, en el proyecto [48], se utilizé el esquema de la
Figura 7.7 donde se utilizaron unas Raspberry Pi con una herramienta descrita
en lenguaje Python, llamada test_transceptor.

El transceptor disenado, puede funcionar en dos modos distintos, el modo de
operacién basico y el modo de operacién extendido. El primero no tiene en
cuenta la fiabilidad mientras que el segundo gestiona reconocimientos y retrans-
misiones automaticas de tramas.

Al igual que el AT86RF230 contiene parte de la capa MAC, el disefio imple-
mentado en [48] contiene la misma parte. El resto de las funcionalidades de la
capa MAC se implementan en un dispositivo externo con el software adecuado,
como por ejemplo Contiki.

7.3.1. Modo de operacién basico

El modo bésico del transceptor estd compuesto por 9 estados distintos (Figura
7.8). Combinando adecuadamente cada estado y usando el microcontrolador se
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Figura 7.6.: Esquema general de la capa MAC del transceptor [48].
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Raspberry Pi

Raspberry Pi

A A A A A A
[ast — [ast —
M| 37 ol & ~<| 3 ol &
s ElEBE ZEE SEEBIE zElES
mémdm = 8~ w&mém = 8|~
YYVYVY) /4 SYMBOL YYVY VY
7
SYMBOL_EN
FPGA 4 FPGA
SYMBOL ;
- 7
SYMBOL_EN

Figura 7.7.: Conexién para test de la capa MAC [48].
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Figura 7.8.: Diagrama de estados del modo de operacién bésico [48] [57].

puede utilizar tanto para recibir como para transmitir datos.

A continuacion mostramos un pequena descripcion de cada estado para entender

el comportamiento del transceptor final.
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P_ON Es el estado inicial. Cuando se alimenta el transceptor se inicia en este
estado. Durante este estado, entre otras cosas, se inicializan los pines de
entrada con los valores por defecto y cuando se estabilizan se puede hacer
la transicion hacia el estado de TRX_OFF con el comando correspondiente
(TRX_OFF o FORCE_TRX_OFF).

SLEEP Este estado se disené para permitir deshabilitar parcialmente el trans-
ceptor con el fin de ahorrar energia. El estado esta implementado pero no
es operativo en nuestro caso.

RESET A través de un pin se puede pasar a este estado reseteando todos los
registros a su valor por defecto.

TRX_OFF En este estado, la interfaz SPI estd activa a la espera de recibir un
comando. Asimismo, la parte fisica del transceptor estd deshabilitada.

TX_ON Es el estado que habilita la antena para poder transmitir. Desde este
estado, podemos enviar los paquetes deseados con el comando correspon-
diente.

RX_ON y BUSY_RX Estos dos estados habilitan el bloque receptor. La recep-
cién interna de la trama se divide en dos estados, el RX_ON que tiene
como objetivo detectar el final del preambulo y cuando se recibe el SFD
se pasa al estado BUSY_RX, momento en el que se almacenan todos los
datos recibidos hasta el final de la trama. La parte radio del transceptor
estd activada en los dos estados y no hay diferencia alguna ya que se re-
cibe la senal de RF igualmente. Al final del paquete se activa una senal
llamada TRX_END. En el transceptor de esta tesis, la deteccién del SFD
se ha implementado en la capa fisica.

RX_ON_NOCLK En recepcién hay un estado especial llamado RX_ON_NOCLK.
Este, tiene como objetivo apagar el microcontrolador para reducir el con-
sumo pero la radio sigue habilitada escuchando el canal posibilitando la
recepcion de tramas.

BUSY_TX En el estado TX_ON se manda la orden de enviar una trama a
través del pin o del comando correspondiente (TX_START) y se pasa al
estado BUSY_TX. Este modo completa la transmisién de la trama. Una
vez transmitida toda la trama, se activa la interrupcion interna TRX_END
y se vuelve al estado TX_ON.

7.3.2. Modo de operaciéon extendido

El modo de operacién extendido es una ampliaciéon del modo de operacion basico.
El diagrama de estados de este modo de operacién se muestra en la Figura 7.9.
En este caso no explicamos en detalle cada estado ya que no es necesario para la
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Figura 7.9.: Diagrama de estados del modo de operacién extendido [48] [57].

comprension del capitulo. Sin embargo, toda la informacion se puede encontrar

en [57].

Lo mas relevante, para el desarrollo del prototipo de esta tesis, es que este modo
de operacién soporta:

1.

2.

96

Un filtrado automatico de direcciones en modo recepcion.

Reconocimiento automatico para tramas recibidas. Cuando el transceptor
recibe una trama, conmuta a modo transmisor y transmite un reconoci-
miento.

Retransmisiones de tramas implementando el algoritmo CSMA/CA. El
numero de retransmisiones a realizar, mientras no se recibe el reconoci-



7.3. Implementacién de la capa MAC

miento, es configurable en capas superiores con un méaximo de 7 y un valor
por defecto de 3, segtin el estandar.

7.3.3. Modificaciones de la capa MAC

Respecto el diseno e implementacién original [48], se han modificado algunos
aspectos importantes para realizar su integracion con la capa fisica. Un resumen
de las funcionalidades y otros aspectos que se han modificado son:

» La deteccién de inicio de trama, el SFD, ahora ya no se realiza en la capa
MAC. Esta deteccion ahora se realiza en la capa fisica y forma parte del
método de sincronizacion. Esta modificaciéon se ha llevado a cabo, ya que el
bloque RX_BBP, una vez empezaba a recibir simbolos, esperaba indefinida-
mente el SFD. En las situaciones de falsos sincronismos, sincronizaciones
erréneas o si el campo SFD estaba corrupto, el bloque no detectaba el SFD
y se quedaba en el estado RX_ON indefinidamente. La forma més simple de
solucionar este hecho, es hacer la deteccién del SFD en la etapa previa.
Por consiguiente, ahora, el primer campo que recibe la capa MAC es el
campo de la longitud de la trama.

= La senal interna trx_end de la capa MAC pasara hacia la capa fisica para
reiniciar el sincronismo. También se conectard con el microcontrolador,
para hacer el calculo de los paquetes erréneos.

= El transmisor de la capa fisica no espera ninguna senal explicita para em-
pezar la transmisién. Transmitird cuando reciba el habilitador de simbolo
y se detendrd al final del iltimo chip del tltimo simbolo recibido de la capa
MAC. Con esto, se consigue activar y desactivar la senal RF transmitida
de forma auténoma en la capa fisica.

= El valor del campo de longitud de trama decodificada por la capa MAC
se puede ver afectado si los bits de este campo se reciben corruptos. Este
hecho puede provocar que, si el campo indica una longitud muy elevada,
el receptor esté llenando un buffer interno hasta sobrepasar su dimen-
sion. Para solventar este problema se reinicia el contador indice del buffer
cuando llega al valor maximo.

= Kl tiempo entre retransmisiones en el modo extendido esta dimensionado
para trabajar a 2 Mchip/s pero nuestro prototipo trabaja a 10 kchip/s,
por lo que se ha modificado este tiempo aumentandolo un factor 200,
provocando una espera mayor entre retransmisiones.
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Figura 7.10.: Esquema genérico de la capa fisica de un transceptor SR MSK TEEE 802.15.4.
Todos los bloques de la zona sombreada estan implementados en la FPGA.

7.4. Implementacion de la capa fisica

La comunicacién de la capa MAC con la capa fisica se produce en la misma
FPGA, transfiriéndose los simbolos de una a otra. En la Figura 7.10 se muestra
un esquema genérico de los médulos que componen la capa fisica.

Para transmitir los datos, la capa fisica necesita un modulo que convierta los
simbolos a chips para transmitirlos en serie hacia un modulador MSK. Seguida-
mente, incluye el bloque modulador transmisor MSK.

La parte del receptor estda formada por el front-end compuesto por el recep-
tor SR. A continuacién hay un médulo encargado de la detecciéon de fase de
forma digital y de la realizacién de la sincronizacién. Finalmente, hay un médu-
lo que convierte los chips recibidos a simbolos, donde cada grupo de 32 chips
corresponde a un simbolo.

A lo largo de esta seccién se describen las implementaciones de cada médulo
que componen la capa fisica. Excepto la parte del SRO, todo el diseno es digital
e implementado en una FPGA. Por otra parte, en la Seccion 7.5 se describe
en detalle el prototipo realizado a frecuencia de portadora f, = 26.25 MHz (10
kchip/s).

7.4.1. Mapeado de simbolo a chip

Como hemos visto en la Figura 7.6, la capa MAC transmite a la capa fisica dos
senales: Symbol y Symbol_en. La primera de ellas es un bus con los simbolos a
transmitir y la segunda corresponde a un indicador para que se puedan leer los
simbolos, es decir un habilitador. Este indicador, tiene la duracién de un ciclo
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Figura 7.11.: Conversién de simbolos a chips y generacién de la senal de habilitacién para el
modulador. clk2 es clk/16.

del reloj clk. Por este motivo, se debe disenar un sistema que, cuando la senal
Symbol_en tome valor logico 1, lea el simbolo de Symbol, lo codifique en los 32
chips correspondientes y los transmita en serie hacia un modulador MSK. Al
mismo tiempo, tiene que proporcionar la senal de reloj para que el modulador
lea los chips correctamente.

Otra funcionalidad que implementa este médulo es generar una senal habili-
tadora TX_en para el generador de RF. Mientras este médulo reciba simbolos,
ird enviando chips hacia el modulador y se debe mantener la senal de RF ha-
bilitada. En cambio, cuando se ha enviado el dltimo chip del simbolo y la capa
MAC ya no transmite ningtin simbolo mas, la senial de RF del transmisor se

debe deshabilitar.

La implementacién de este sistema esta representada en la Figura 7.11. Contiene
una memoria de lectura donde se almacenan las secuencias de chip correspon-
dientes a cada simbolo. Los simbolos se introducen en los bits de direccion de
esta memoria obteniendo como datos los chips. Este sistema es gobernado por
una pequena maquina de estados que se inicializa en el estado de stop y cuando
se recibe el indicador de simbolo Symbol_en, conmuta al estado send. En este
instante, el vector de desplazamiento se carga con los 32 chips correspondientes
al simbolo recibido. A continuacién, a frecuencia de chip c1k2, se van rotando
los chips para transmitirlos en serie a través de la salida chip. Por otra parte,
tenemos un contador implementado con 5 bits y un comparador, necesario para
calcular la finalizacion de la transmision de un simbolo entero. En este instan-
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te, al final del ltimo chip, se activa la senal chips_end que hace conmutar la
maquina de estados otra vez a stop. Cabe mencionar que si se reciben simbolos
seguidos (caso de transmitir una trama), antes de activar la sefial chips_end ya
llegara el nuevo indicador de simbolo Symbol_en provocando que la méquina de
estados no llegue a conmutar.

De esta manera, para transmitir los chips y controlar el generador de RF solo se
depende de las senales Symbol y Symbol_en de la capa MAC. Cabe mencionar
que este moédulo estd disenado para trabajar con clk = 32 MHz, es decir c1k2
= 2 MHz que es la frecuencia de chip en el estandar IEEE 802.15.4. Cuando se
implemente el prototipo a f,=10 kHz, todo este médulo funcionard igualmen-
te de forma correcta, simplemente, reduciendo el reloj principal por un factor
200.

7.4.2. Modulador MSK

Como hemos visto en el Capitulo 6 la modulacion MSK viene caracterizada por
tener fase continua y
Ja

fd227

siendo f, la frecuencia de chip y f; la desviacion de frecuencia respecto f.. Es
decir, cuando se transmita un 0 légico como chip, se transmitira una RF con
frecuencia

(7.2)

fo
fi=fo= 2t (73)
y cuando se transmita un 1 1égico, la frecuencia de la RF sera
_ e
E _fC+Z' (7.4)

Y por lo tanto, la diferencia entre las dos frecuencias es de 2f; = f./2.

En nuestro prototipo los valores de trabajo son f, = 10 kHz, f. = 26.25 MHz,
f1 = 26.2475 MHz y fo = 26.2525 MHz. La implementacion de la modulacion
directamente a estas frecuencias presenta inconvenientes que hacen inviable es-
ta opcién en la FPGA utilizada. Estos inconvenientes vienen dados porque la
la pequena desviacion entre frecuencias y la necesidad que la senal MSK ten-
ga fase constante, obligan a utilizar una frecuencia de reloj f. muy elevada.
Una opcién para resolver este problema es la utilizacion de circuiteria analogica
adicional. Otra opcién, que es la escogida, consiste en realizar la modulacion en
banda base y con un mezclador digital trasladarla a la frecuencia f.. El esquema
del sistema corresponde al de la Figura 7.12, donde partimos de una frecuencia
de reloj fuar que pueda crear de forma facil la placa. El circuito que es capaz
de generar la modulaciéon MSK en banda base consta, entre otros componentes,

100



7.4. Implementacion de la capa fisica

fclk
D Q
Jeik D Q C D.|—>
P | omp. en fl

rst

limite2 1

limitel 0

chip

Figura 7.12.: Diagrama de bloques del modulador MSK.

de un contador de ciclos de reloj para dividir la frecuencia f.; a las frecuen-
cias banda base f,; 0 fp2 segin el chip actual, cumpliéndose fro — fu1 = fu/2.
Para generar estas senales tenemos dos constantes, limitel y limite2, que son
el nimero de ciclos de f.. necesarios para, mediante un simple flip-flop con
una retroalimentacién negada, generar medio ciclo de f,. Después, el mezclador
digital, es implementado con una puerta xor con la frecuencia f;, que puede
provenir de uno de los PLLs disponible en la placa utilizada, que trasladara la
modulaciéon banda base a f.. Cabe mencionar que con este sistema se genera
fo1 0 fro con continuidad de fase. En este esquema, para simplificarlo, no se ha
dibujado la senal habilitadora del moédulo transmisor de RF ni que la lectura
del chip se realiza de forma sincrona.

Las frecuencias fy; o fyo se deben escoger adecuadamente. Por un lado, f, debe
ser suficientemente grande como para que el ancho de banda de la senal MSK
en banda base quede contenida en el semi-eje positivo y evitar el aliasing que
ello conllevaria. Esto se consigue con fy; > 2f,. Por otro lado, los harmonicos
impares de f;, fruto de la sintesis digital de la senal, se deben de atenuar antes de
alcanzar f. o estar suficientemente alejados de f. para evitar asi su solapamiento
con el espectro en banda base una vez trasladado a f.. En este caso, con f, = 10
kHz, se ha optado por los siguientes valores: fu, = 57.75 MHz, limitel = 154
y limite2 = 150 con los cuales se obtiene f,; = 187.5 kHz, fy = 192.5 kHz y
la frecuencia del mezclador necesaria es f; = 26.06 MHz. Con estos valores, el
contador debe de ser de 8 bits.

Con la placa DEO-Nano [42], utilizando la versién 15.0 del Quartus, no se puede
sintetizar una f; = 26.06 MHz con uno de sus PLLs. La frecuencia més cercana
posible es f] = 26.068376 MHz que provoca una traslacién a f. = 26.258376
MHz. Considerando el ancho de banda del receptor SR 58 kHz, una desviacion
de ~ 8 kHz respecto la frecuencia central tiene un efecto despreciable, mas
teniendo en cuenta que el objetivo del prototipo es validar su funcionamiento en
modulacion MSK. Esta desviacion de ~ 8 kHz, que equivale a un error de 319.1
ppm, tiene como consecuencia que el error de fase que observara el receptor
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Figura 7.13.: Espectro radiado de la senal MSK generada por la FPGA con datos PN9.

sera
e = 2nf.Tpe = 2726.25-10°-1-107*-319.1-107% = 5.26 rad = 301.55°. (7.5)

Es decir, asumiendo sincronizacion, las fases diferenciales recibidas en lugar de
ser 90° y -90° seran de 31.55° y —148.45°. Este hecho no implica ningtin problema,
conociéndolo, ya que en el receptor se puede ajustar con una tabla de conversién
de fases.

El espectro de la senal MSK transmitida por la FPGA, Figura 7.13 coincide
con el correspondiente a una modulacién MSK [41]: ceros a 3/4f, de f., 16bulos
secundarios a -23 dB y ancho de banda a -3 dB de Br & f,/2. Obsérvese que
la frecuencia central es f! = 26.258376 MHz en lugar de f. = 26.25 MHz.

7.4.3. Receptor SR MSK

El receptor esta formado por el front-end presentado en el Capitulo 6, el nicleo
del cual es el SRO y dicho receptor esta basado en la técnica de muestreo de
fase para detectar la modulaciéon MSK.
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La finalidad de este receptor SR es que a partir de la senal RF obtenga la
secuencia de chips correspondiente. A partir de dicha secuencia de chips se
obtendran los simbolos.

Remarcar que para poder decodificar los simbolos correctamente y, por lo tanto,
recibir una trama del estandar correctamente, se requiere de un algoritmo de
sincronizacién a nivel de chip, simbolo y de trama. Este algoritmo esta imple-
mentado en este bloque pero se presenta y se muestra el detalle de su imple-
mentacién digital en el Capitulo 8.

7.4.4. Mapeado de chips a simbolo

El demodulador MSK, en primer lugar, obtiene una secuencia de fases. A partir
de esta secuencia de fases se obtendra una secuencia de 32 chips. La correspon-
dencia entre la secuencia de fases y la secuencia de chips con el fin de obtener
los simbolos finales se puede hacer de dos modos, conocidos como decisién hard
o decisién soft.

Decision hard vs. soft

A partir de ahora definimos como bit; la unidad légica basica implementada
en la FPGA. En cambio, si se habla de bit, se hace referencia a los bits de
informacion del estandar. Notese que un chip del estandar corresponde a un
bit;.

La decision hard consiste en que la secuencia de fases recibidas se cuantifican
con un solo bit;, proporcionando asi una secuencia de 32 chips. A partir de
esta secuencia de 32 chips se realiza una correlacién binaria del vector de chips
recibidos con las 16 posibles secuencias de chips del estandar. La correlacién que
proporciona el valor mas grande, es directamente el simbolo recibido. El valor
maximo de la correlacién sera 32.

En cambio, la decision soft consiste en que la secuencia de fases recibidas se
cuantifican con mas de un bit;. En este caso se realiza una correlacién entre la
secuencia de fases con las 16 posibles secuencias de chips. El valor maximo de
la correlacién serd 32¢,, siendo ¢, el valor maximo de la fase cuantificada.

Hemos simulado las tasas de error de simbolo (SER) y de bit (BER) correspon-
dientes a los dos tipos de decisién en funcién de la relacién senal a ruido (SNR)
(Figura 7.14).

Para mantener la misma tasa de error, usando una decision hard se pierden 0.7
dB de sensibilidad, pero en cambio los recursos utilizados son muy inferiores
respecto a usar decisién soft.
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Figura 7.14.: Comparacién del SER y del BER utilizando la decisién hard y la decisién soft.

En la decision hard se utiliza un registro de 32 chips, es decir 32 bits;. En
cambio, el registro de 32 posiciones encargado de almacenar las fases de la
secuencia de fases para la decision soft, utiliza 32A bits;, siendo A el nimero de
bits; necesarios para cuantificar la fase. En nuestro caso, trabajamos con N = 20
fases, por consiguiente cada fase es cuantificada con A = 5 bits;. Es decir, se
utilizarian 160 bits;.

Con el objetivo de minimizar los recursos, se ha decidido implementar la decision
hard mediante el circuito de la Figura 7.15. El proceso de correlacion se hace
secuencialmente comparando chip por chip en cada ciclo de reloj. La senal c1k2
es clk divido por 32. Se implementa un algoritmo de busqueda del maximo
de coincidencias de la siguiente manera: al final de cada simbolo, el nimero de
coincidencias s. de los chips recibidos con los chips del simbolo patrén actual
es comparado con el valor previo de coincidencias s._; y se guarda el indice
asociado al mejor simbolo ¢* de entre estos dos. Después de recorrer las 16
posibilidades, se obtiene el indice del simbolo con el que se ha obtenido mayor
similitud.

7.5. Test Setup a 26.25 MHz

Como ya se ha comentado anteriormente y con el fin de implementar un proto-
tipo completo, disponiendo del receptor SR MSK operando a 10 kchip/s, hemos
reducido la velocidad del resto del sistema (parte de la capa fisica y toda la capa
MAC) por un factor 200, es decir que en lugar de trabajar con una frecuencia
de reloj de 32 MHz, se trabaja con un reloj de frecuencia 160 kHz.

En el esquema de la Figura 7.16 se muestra el diagrama de bloques general
de la capa fisica del transceptor completo. En él se observan dos colas FIFO
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Figura 7.15.: Esquema del circuito de decisién de simbolo.
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Figura 7.16.: Esquema de la capa fisica del transceptor SR IEEE 802.15.4. El prototipo opera
en la banda de 26.25 MHz. La parte superior es la correspondiente a la parte

receptora y la inferior a la parte transmisora. La frecuencia de la senal clk32 es
de 160 kHz.

(first in, first out) necesarias por el hecho de trabajar con dominios de reloj
distintos. En la Seccién 7.5.1 se dan mas detalles acerca de ello. A continuacién
se describen las principales senales del sistema necesarias para la interconexién
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entre los bloques principales, asi como la interconexién con la capa MAC.

ena_tx_rx: Esta senal proviene de la capa MAC e indica cuando se debe
habilitar el receptor. Por contra, el transmisor se auto-habilita y auto-
deshabilita directamente en funcion de los simbolos que recibe.

TRX_END: Indicador de que la capa MAC ha terminado de procesar toda la
trama y por consiguiente, el receptor debe volver a buscar sincronizacién.

NoSFD: Esta senal indica que el receptor se ha sincronizado pero no ha
recibido el campo SFD dentro de un margen posible de simbolos, y por
consiguiente, debe volver a buscar sincronizacion.

synch_done: Indica cuando el receptor se ha sincronizado en chip y simbo-
lo. No obstante, para evitar falsos sincronismos, la sincronizacion se con-
siderara completada cuando ademas se detecte el SFD.

start_chip: Esta senal se activa cuando el chip actual es el primero de la
secuencia de 32 chips que forman el simbolo y ademéas cuando el sistema
estd sincronizado.

chip: Es la linea que contiene en serie los chips recibidos en la parte
receptora o los transmitidos en la parte transmisora.

clk_rf: Es la senal de frecuencia f; del mezclador digital descrita en la
Seccion 7.4.2.

Las senales descritas son las que interactian con los siguientes bloques:
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RX_MSK: Respecto el médulo genérico descrito en 7.4.3 se anaden las si-
guientes particularidades. Como entrada tiene la senal del SRO y la senal
ena_tx_rx. Si esta senal indica la deshabilitacion de la parte receptora,
el médulo extingue la oscilacién del SRO mediante el control de la senal
de quench. Otra entrada, la de reset, inicializa el proceso de sincroni-
zacion. Como salida tiene la senal de quench que permite ajustar, entre
otras caracteristicas, el instante de muestreo cuando se ha realizado la
sincronizaciéon. Las otras salidas son las senales ya descritas.

RX_symbols: El moédulo descrito en la Secciéon 7.4.4 tiene los siguientes
aspectos a destacar. Recibe los chips en serie y mediante la senal que
indica el inicio de secuencia de simbolo start_chip se agrupan los 32
chips correspondientes al simbolo. Por otro lado, este médulo incluye la
deteccion del SED. Se activa la senal NoSFD si no recibe este campo después
de unos simbolos de margen desde la activacién de la senal synch_done.
Este margen puede ser desde 0 a 7 simbolos, en funcién de los pardmetros
del algoritmo de sincronizacion.

TX _chips: Este médulo es el descrito en la Seccién 7.4.1, en el cual no hay
ninguna particularizacion a anadir.
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Figura 7.17.: Fotografia del transceptor SR IEEE 802.15.4, operando como receptor y reci-
biendo datos a través de un generador externo.

= MSK_modulator: Es el bloque modulador MSK descrito en la Seccién 7.4.2
sin ninguna particularidad extra. Recuérdese que se realiza una modula-
cién en banda base y se traslada a la frecuencia f. = 26.25 MHz mediante
la senal clk_rf.

En la Figura 7.17 se muestra el prototipo de transceptor SR MSK IEEE 802.15.4.
Se puede observar una placa con la constelaciéon discretizada en N = 20 fases.
En esta fotografia, el transceptor esta en modo receptor, sincronizado y recibe
datos modulados en MSK enviados por un generador externo, con una relacion
SNR alta. Tanto la parte transmisora como la receptora estan implementadas
en la misma FPGA Cyclone IV EP4CE22, incorporada en la placa de desarrollo
Terasic DEO-Nano [42].

7.5.1. Clock domain crossing

El médulo correspondiente al receptor SR MSK esté disenado para trabajar con
una frecuencia de reloj de 50 MHz. Por contra, el resto del disenio del transceptor
estd diseiado para trabajar con una frecuencia de reloj de 32 MHz, aunque en
realidad trabaja con un reloj de 160 kHz en esta implementacién.

Por consiguiente, es obvio que existen dos dominios de reloj distintos y entre
los que se transfieren los chips. En la parte transmisora también tenemos esta
situacién ya que el modulador MSK trabaja con una frecuencia de reloj de 57.75
MHz.
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Figura 7.18.: Transceptor SR IEEE 802.15.4 recibiendo a través del aire la senal transmitida
por otro transceptor. Las fases recibidas estan desfasadas a causa de la modula-
cién MSK descrita en la Seccién 7.4.2.

La transferencia de datos de un dominio de reloj a otro se llama, en inglés, Clock
domain crossing. A causa de las derivas entre las dos frecuencias generadas se
pueden producir los problemas tipicos de sistemas asincronos, como por ejemplo,
pérdida de datos. Una forma simple de solucionarlo es implementar una cola
FIFO. Esto es viable si la senal que transfiere la informacion entre los dos
dominios es de variacién lenta en comparacién a la frecuencia de los relojes. Las
FIFO’s de la Figura 7.16, reciben los datos (chips) con una senal de peticion
de escritura, wr_req. Cuando hay algtin elemento en la FIFO, la senal empty
deja de estar activa. En este momento, el receptor lee los datos de la FIFO
activando la senal rd_req. De esta forma no se perdera ningin chip aunque
exista una desviacion entre los relojes y se escribirdan y leeran en la FIFO de
forma sincrona.

7.5.2. Modo de operacién basico

La finalidad de este modo es testear la comunicacién en una direccion sin la
necesidad de comprobar la fiabilidad de la comunicacién, ya que en este modo no
estd habilitado el reconocimiento de tramas. Con el fin de medir el PER (Packet
Error Rate) hemos utilizado como transmisor un generador externo (RF Agilent
E4431B) para modular los chips transmitidos por la FPGA (Figura 7.17). Se ha
optado por el uso del modulador externo ya que con el modulador MSK descrito
en la Seccion 7.4.2 se complicaria el control de la potencia de entrada al receptor.
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Sin embargo, con nuestro modulador MSK también se obtiene una comunicacion
satisfactoria pero se debe tener en cuenta la desviacion de frecuencia provocada
por el transmisor. Este hecho se traduce en una rotacién de las fases recibidas,
que se puede observar en la constelacion de la Figura 7.18.

Se han podido validar las siguientes funcionalidades:

= El acceso a la configuracién de la capa MAC: Acceso a los distintos regis-
tros, gestionar los distintos estados del automata y conmutar entre modo
transmisor y modo receptor manualmente a través del comando corres-
pondiente.

= La transmision de caracteres, tramas y ficheros de texto.
= Comprobacién del CRC de la trama.

En este capitulo no mostramos los resultados de las medidas de PER ya que son
altamente dependientes del algoritmo de sincronizacién presentado en el Capitu-
lo 8. Estas medidas se han realizado con la herramienta test_transceptor de
la Raspberry a partir de la senal del CRC, de la senal synch_done y la senal
NoSFD. Para este fin, el bus de la Figura 7.17 que conecta la placa de la FPGA
con la Raspberry contiene estas tres senales, ademas de la interfaz SPI.

7.5.3. Modo de operaciéon extendido
Con el modo de operacion extendido hemos podido verificar las siguientes fun-
cionalidades:

= Las mismas que en el modo basico.

» Modificacion de las direcciones de cada dispositivo.

» Intercambio de mensajes con direccionamiento (comprobando la direccién

recibida).

» Transmision de reconocimientos por parte del receptor al recibir una trama
correcta.

» Retransmisién en caso de no recibir el reconocimiento.

En el caso de las tramas de reconocimientos y retransmisiones, se ha validado la
conmutacion de receptor a transmisor para transmitir el reconocimiento. Esta
conmutacion se hace sin la intervencién del dispositivo que controla el transcep-
tor (en este caso la Raspberry).

En este modo se han hecho pruebas emulando el canal ocupado o libre en funcién
de una senal interna comprobdndose la correcta gestién del protocolo CSMA /-
CA. Sin embargo, no se ha podido validar realmente, ya que nuestra capa fisica
actual no es capaz de detectar si el canal esta ocupado.
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7.5.4. Transceptor SR IEEE 802.15.4 con Contiki

Hemos implementado un prototipo formado por una FPGA, que contiene la
capa fisica y una parte de la capa MAC, y un microcontrolador Atmegal281
que contiene Contiki.

Para esta implementacion se ha tomado como referencia el moédulo integrado
AVR-ZigBit. Este dispositivo esta formado por el transceptor AT86RF230 (capa
fisica y MAC del estandar 802.15.4) y el microcontrolador Atmegal281 que
opera con Contiki. Asi se puede decir, que nuestro prototipo es equivalente al
AVR-ZigBit ya que el microcontrolador y el software que contiene son idénticos
pero se ha sustituido el transceptor comercial por el nuestro.

De Contiki hemos utilizado la pila de comunicaciones Rime que nos ha permi-
tido comunicar los dos transceptores en modo de operaciéon simple y en modo
extendido. En las capas superiores, Rime nos ha permitido verificar: el direc-
cionamiento de las estaciones, el reconocimiento de los datos y la comunicacién
bidireccional.

Se ha validado el correcto funcionamiento del prototipo completo con el escalado
correspondiente de la frecuencia de reloj. Por otra parte, con el microcontrolador
Atmegal281 y Contiki se han hecho pruebas a la velocidad real del estandar, es
decir 2 Mchip/s, a nivel de chip. Para este fin, se ha suprimido el receptor SR
y el modulador MSK y se han conectado dos FPGA, a través de una conexién
directa, para transmitir los chips en serie. La sincronizacion de los chips se
realiza de forma simple correlando los chips con el patron del preambulo. Este
test ha servido para validar el mapeado de simbolo a chip y el mapeado de chips
a simbolo de la capa fisica, validar la capa MAC y el funcionamiento de Contiki
operando a la velocidad del estandar.

7.6. Conclusiones

En este capitulo hemos presentado un transceptor SR MSK siguiendo el estandar
IEEE 802.15.4, el cual especifica la capa fisica y MAC. También hemos inclui-
do funcionalidades de capas superiores mediante un microcontrolador que se
comunica a través de comandos SPI con el transceptor. Para los test del trans-
ceptor se ha utilizado una Raspberry que lo gobierna mediante la herramienta
test_transceptor descrita en Python. Con este test setup se pueden controlar
los distintos registros implementados en el autémata de la capa MAC y por
consiguiente cambiar de modo de operacion, entre otras opciones. En el proto-
tipo final, para comunicarse con el transceptor se ha usado el sistema operativo
Contiki sobre un microcontrolador Atmegal281. Contiki anade funcionalidades
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de capas superiores. Sobre este sistema operativo hemos utilizado la pila Rime,
la mas adecuada para dispositivos de bajo consumo.

El subsistema receptor de nuestro prototipo esta formado por una capa fisica
que incluye una parte analdgica, cuyo ntcleo es el SRO operando a f. = 26.25
MHz, y una parte digital que muestrea la fase del SRO, obtiene los chips reci-
bidos, sincroniza y decodifica los simbolos. Como capa MAC se ha partido del
diseno digital realizado en [48]. El subsistema transmisor del prototipo esté for-
mado por esta capa MAC, un médulo que convierte los simbolos en chips y un
modulador-transmisor MSK, constituyendo los dos tltimos la parte transmisora
de la capa fisica. El modulador MSK propuesto es totalmente digital, generando
la modulacién en banda base y trasladandola a la frecuencia de operacién con
un mezclador digital.

Se ha verificado el funcionamiento de los transceptores en el modo de operacion
extendido. Uno de los factores mas importantes a comprobar ha sido la con-
mutacion automatica entre los modos de transmisién y recepcién con el fin de
recibir las tramas de datos y transmitir las tramas de reconocimiento correspon-
dientes.

Cabe mencionar que nuestro prototipo no opera a la frecuencia f. = 2.45 GHz
requerida en el estandar pero casi todos los bloques estan escalados de tal forma
que no necesitarian ningiin cambio para operar a la frecuencia real del estandar.
Los tnicos bloques que necesitarian cambios son: el SRO, el médulo de deteccion
de fase y el transmisor MSK. Sin embargo, el método de deteccion de fase es
facilmente extrapolable a una frecuencia mayor de portadora y, por ejemplo,
podria trabajar con un SRO integrado en tecnologia CMOS.

En resumen, la mayor parte del transceptor es digital y estd implementada en
una FPGA de bajo coste, utilizando unos recursos muy reducidos. Por consi-
guiente el prototipo es ideal para comunicaciones de bajo coste y bajo consumo
gracias a su diseno digital simple, a la simplicidad del SRO y a la compatibilidad
con Contiki.

En este capitulo no se obtienen datos de sensibilidad ni de ocupacion de la
FPGA ya que son altamente dependientes del método de sincronizacién, el cual
es presentado en el siguiente capitulo.
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8. Sincronizacion simultanea de
Simbolo y de Chip para un
receptor SR MSK

8.1. Introduccidn

Es bien conocido que el problema de la sincronizacion en sistemas de comuni-
caciones, sobretodo en los inalambricos, es un problema muy significativo en el
diseno del receptor y aparece en varios niveles, desde el sincronismo de portado-
ra al de trama. La sincronizacién es responsable de una gran parte del coste del
receptor en términos de drea o consumo [58]. En el contexto del SR son desea-
bles métodos de sincronizacién de muy baja complejidad, para evitar penalizar
la principal caracteristica del receptor SR.

Las comunicaciones digitales se pueden clasificar como transmisiones a rafagas
(o por paquetes) (burst-mode) o continuas (streaming), cada una con requeri-
mientos distintos para la sincronizacién. En modo paquete, cada paquete viene
precedido por una secuencia de entrenamiento (usualmente llamada preambulo)
para conseguir la sincronizacion de portadora, chip y simbolo. En algunos casos,
la sincronizacién conseguida en el preambulo puede servir para procesar todo el
paquete gracias a la estabilidad de los osciladores de cristal.

El problema de la sincronizacién en los receptores SR para modulaciones ASK ha
sido tratado por ejemplo en [59] o [60]. Mds recientemente, en [61], se propone un
preambulo asincrono basado en una secuencia pseudo-aleatoria con unos pulsos
modulados en amplitud con un pulso conformador adecuado, combinado con un
retraso de una fraccién del periodo de simbolo. En este método, la senal del
oscilador SRO entra en un detector de envolvente para sincronizar en chip y
simbolo con un procedimiento adecuado.

Como se ha dicho en capitulos anteriores, la modulacién MSK [47] pertenece a la
clase de modulaciones de fase continuas (CPM), y es equivalente a una OQPSK
(offset quadrature phase shift keying) modulada con un pulso conformador de
medio seno [62]. Esta modulacién exhibe un ancho de banda pequefio y una
envolvente constante adecuada para una amplificacion de potencia eficiente,
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propiedades atractivas para redes inalambricas como, por ejemplo, las que siguen
el estandar IEEE 802.15.4 [37].

Como se ha visto, en el Capitulo 6 hemos desarrollado un receptor SR para
recibir seniales moduladas en MSK de una forma simple y en el Capitulo 7
hemos descrito la implementacion del transceptor correspondiente. El objetivo
de este capitulo es desarrollar un método de sincronizaciéon simple y con una
implementacién totalmente digital para senales MSK lo més genérico posible
aunque poniendo especial interés en la sincronizacién para el estandar IEEE
802.15.4.

En la literatura se encuentra un amplisimo abanico de métodos de sincronismo.
Se puede encontrar material bédsico en [58,62] y resultados mds recientes se
pueden encontrar en [63] y en sus referencias. En estas publicaciones se presentan
técnicas que muestrean la unidad basica de informacion, el chip, de la senal MSK
a distintas frecuencias. Por ejemplo, en [64] la frecuencia de muestreo de chip
es 8 veces mas grande que la del propio chip, en [65] se describe un método
perfecto para implementarlo digitalmente y que utiliza una frecuencia dos veces
més grande que la frecuencia de chip. Otro caso, por ejemplo, es el de [66]. Por
otra parte, hay técnicas para la sincronizacién de portadora, como [67] o [68], que
operan a la frecuencia de chip pero no persiguen la sincronizacion de alto nivel
(chip, simbolo y trama) requerida, por ejemplo, en el estandar IEEE 802.15.4.

Segun [58], las técnicas de sincronizacién se pueden dividir en dos categorias: las
estructuras ad-hoc y las estructuras derivadas. En el caso de las estructuras ad-
hoc, un hardware disenado expresamente para tal fin es el encargado de afrontar
el problema. En el caso de las estructuras derivadas, la propia estructura es
obtenida como la solucién de un problema de optimizacién, sin ideas previas
acerca del hardware que las realiza.

En el caso del receptor SR, una frecuencia de muestreo superior a la frecuencia
de chip implica tener un ancho de banda mayor, factor que se traduce en una
disminucién del nivel de la relacién senal a ruido (SNR) [3]. Por lo tanto, en
este capitulo desarrollamos una técnica que se caracteriza para obtener la sin-
cronizacion simultanea de simbolo y chip después de observar un predmbulo de
sincronizacién conocido mientras se opera a frecuencia de chip f,. Esta técnica
pertenece a la familia de estructuras ad-hoc. El uso de un preambulo conocido
nos sittia dentro de las técnicas denominadas (data-aided). Después de la adqui-
sicion, se confia en la estabilidad del reloj local para mantener la sincronizacién
hasta el final del paquete.

En consonancia con el objetivo de bajo coste, bajo consumo y baja complejidad
del receptor SR, el proceso de sincronizacién propuesto se traduce en una sim-
ple implementacion digital simple donde el bloque digital mas complejo es un
acumulador. Presentamos unas ideas generales que se pueden usar para varios
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estandares pero, debido a su especial interés, nos centramos en la implementa-
cién de la capa fisica capaz de recibir paquetes MSK TEEE 802.15.4.

8.2. Metodologia

Como en el capitulo anterior, por conveniencia consideraremos que la unidad
basica de transmision es el chip, con una duracion T, segundos. Este es el caso de
estandares que usan Direct-Sequence Spread-Spectrum en la capa fisica, como
por ejemplo el IEEE 802.15.4. Pero el mismo método seguiria siendo valido
para los casos donde la unidad béasica de transmisién es un bit. Por otra parte,
también por conveniencia, asumiremos que los valores de los chips son +1.

Con estas consideraciones, pasamos a aprovechar las expresiones del Capitulo
6 donde se ha explicado el funcionamiento del SR como receptor para modula-
ciones MSK. La respuesta de un SRO operando en modo lineal para una senal
dada por

o0

x(t) = Z pe(t — nT,) cos(went + ¢p) (8.1)

n=—oo

puede ser escrita como [3]

s(t) = Kpg Z | H (wen ) [p(t—nT) X cos(wot+n(wen —wo) Totdn+ 2L H(wWen) ),

(8.2)

asumiendo que los cambios de estabilidad a inestabilidad ocurren en t = nT,, y
que hay un ciclo de quench por chip, es decir T, = T,.. La constante Kpq (pulse
gain) corresponde a la constante K de los capitulos anteriores y de [3], mientras
que K tendra otro significado en este capitulo.

La expresiéon dada por (8.1) incluye MSK haciendo p.(¢) un pulso rectangular
ocupando toda la duracion del chip, y seleccionando la frecuencia instantanea
de la senal modulada en funcién de la senal digital transmitida z, como

Wen = We + W4Ty, (83)

con r, = *+1, wy = w,/4, y escogiendo ¢, para asegurar continuidad de fase
para tener una modulaciéon FSK con fase continua [41].

La representacion de las trayectorias de fase de una senal MSK en la entrada del
SRO se muestra en la Figura 8.1, similar a la figura mostrada en la Seccién 6.3.2
pero ilustrando también un desplazamiento ¢ respecto del punto de muestreo
optimo.
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Figura 8.1.: Representacion del exceso de fase con respecto a w.t en funcién del dato: los
cuadrados negros corresponden a -1 y los blancos a 1. Los circulos negros y blan-
cos corresponden al instante de muestreo nominal y al instante de muestreo §
avanzado, respectivamente.

En el estado sincronizado, muestrearemos a multiplos de T, (6 = 0) y las di-

ferencias entre observaciones de fase sucesivas, ¢, = 9, — ¥, _1, siempre serdn
+7/2.

En cambio, cuando se esta adquiriendo la sincronizacion, hay una ¢ desconocida
anadida al instante nominal de muestreo y ¢,, dependera de los datos transmi-
tidos:

/2 Sl Tppo1 = X = 1
—m/2 sl Ty =a, =—1
/2 — /T, siz,1=—1yxz,=1
—n/2+0m/T, sizp,1=1yux,=-1

En adelante, llamaremos sincronizacion de chip al problema de estimar el valor
de § € 10,T).

El segundo problema de sincronizacion es la sincronizacion de simbolo. En trans-
misiones de paquetes, el preambulo o secuencia de entrenamiento, anadido al
principio de cada trama, a menudo incluye una secuencia de simbolos conocidos
para ayudar a este proceso. El problema de la sincronizacion de simbolo consiste
en estimar un retardo entero K, entre la secuencia de entrenamiento recibido y
la local.

En la siguiente seccién explicamos una técnica para abordar los dos problemas
simultaneamente. También se hacen algunos comentarios sobre la sincronizaciéon
de portadora. La sincronizacién de trama se abordard en la Seccion 8.4.
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8.2.1. Sincronizacién de la portadora

Como el objetivo ultimo es tener un sincronizador simple adecuado para recep-
tores SR, no es necesario resolver el problema de sincronizacion de la portadora
para algunos estandares. Para darse cuente de esto, en primer lugar podemos
hacer la suposicion razonable de que el transmisor genera los relojes de los datos
y de la portadora a partir del mismo cristal. Una desviacion de frecuencia € entre
los dos relojes (transmisor y receptor) dard un error de fase de aproximadamente
1

v =2 f Te. (8.5)

Por ejemplo, para un receptor para IEEE 802.15.4 operando a 2.45 GHz con
una frecuencia de chip de 2 Mchip/s esta expresiéon darfa unos errores de fases
de 0.441°¢(ppm).

Con la disponibilidad actual de cristales de bajo coste con estabilidades de
frecuencia de 10 ppm, en el caso de que ambas derivas vayan en direcciones
opuestas produciendo € = 20 ppm, se obtendrian errores de fase de 8.82° los
cuales tienen un efecto limitado en el rendimiento del receptor. En la Seccién 8.4
se seguiran discutiendo los efectos de la estabilidad de frecuencia y se propondran
posibles soluciones para sincronizar con la portadora

8.3. Sincronizacién simultanea

Definimos x como el vector de N chips del preambulo.

X = [0, 21, ..., Tn_2, Tn_1]" (8.6)

A partir de (8.4), podemos decir:

a) En las posiciones n correspondientes a dos chips consecutivos distintos, es
decir x,, # x,_1, el valor de la fase tendra una dependencia lineal con §. Después
de ser filtrados, estos chips, se utilizaran para la sincronizacion de chip.

b) En las posiciones n correspondientes a dos chips consecutivos iguales, no
hay dependencia de 9. Es decir, independientemente del valor actual de d, estos
chips proporcionaran la informacion adecuada para conseguir la sincronizacion
de simbolo.

Asi, con el objetivo de separar las dos fuentes de informacion, el vector x puede
descomponerse en dos términos ortogonales,

1Un estudio detallado de la peor situacién da como resultado una expresién que difiere de

la presentada en un segundo orden: €2.
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x=i+q (8.7)

donde i se relaciona con la sincronizacion de chip y viene definida por
i=(x—xq)/2 (8.8)

y q se relaciona con la sincronizacion de simbolo y viene definida por
q=(x+xq4)/2 (8.9)

con Xq = [T_1, o, 1, ..., Tny_2]T . El vector i resultante tiene valores distintos de
cero donde hay dos valores consecutivos diferentes en x, y q tiene valores dis-
tintos a cero cuando hay dos valores idénticos consecutivos en x. Un preambulo
adecuado para la sincronizacién deberia tener un ntimero significativo de valores
distintos a cero en ambos términos con el objetivo de proporcionar informacion
similar para la sincronizacion de chip y para la de simbolo, es decir, las normas
l1i|| v ||g|| deberfan ser similares. Cabe senalar que, formalmente, el primer ele-
mento de Xq, r_1, no pertenece al preaAmbulo y tomaria un valor aleatorio si el
preambulo viene precedido de ruido. No obstante, en la practica los transmisores
aplican algin tipo de rampa de potencia (power ramping) y por lo tanto, este
valor no sera aleatorio. Para facilitar la notacion, a partir de ahora asumiremos
que r—1 = ITN-1-

8.3.1. Sincronizacion de Simbolo y Chip

Conceptualmente, el proceso de la sincronizacion de simbolo consiste en seguir
los siguientes pasos. Después de recibir cada muestra de fase (¢,), se forma

el vector @, = [(pn_(N_l), ...,gon,l,gpn]T. A continuacion, se hace el producto
escalar 5
T

con el cual se calcula la similitud con q, (senal de abajo en el esquema de
la Figura 8.2). Esto se hace para cada muestra nueva hasta que se detecta
un méaximo. El maximo de ¢, se podra localizar facilmente si el pico de valor
maximo es muy superior al valor de los picos laterales.

Formalmente, en ausencia de ruido, se trata de encontrar el desplazamiento K
tal que se cumple la igualdad

x = |lal| (8.11)

donde || - || es la norma Euclidiana.

Una vez se ha encontrado el desplazamiento K, la informacién de ¢ se encuentra
haciendo la media de las posiciones n donde z,, # z,,_1: segin (8.4), todas estas
posiciones cumplen la propiedad

Tnn(0) =m/2 — o/ T, (8.12)
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Pn z z

gN—1 gN—2

{in,qn € {-1,0,1}

inQn =0

allql|

Figura 8.2.: Diagrama de bloques para calcular i, y Gn (ver tex:co). La parte sombreada es
la parte del filtro FIR. El bloque con la etiqueta f(ix) implementa la ecuacién
(8.15).

Formalmente, esto se consigue a partir el vector i definido en (8.8) y el producto

escalar
=l i (8.13)
Ip = —@, -1 .
F(P

el cual, en ausencia de ruido, resultard en

A ) 20
=il (1- 7). (8.14)

a partir de donde se obtiene ¢ directamente como

T, i
§g="211--21. 8.15
2 ( Hl\l) (8.15)

La parte superior de la Figura8.2 ilustra este procedimiento: En el momento en
que el filtro de la parte inferior supera un umbral? es el momento de realizar el
célculo de 0 mediante (8.15).

8.3.2. Posibles Ambigiiedades

La Figura 8.3 muestra el comportamiento cualitativo de ¢, alrededor del maximo
para un rango de valores de §. Con esta figura, podemos ver como, si el valor
actual de 0 es casi cero, hay una ambigiiedad en el maximo. En la parte izquierda
de la figura, (8.15) dard como resultado una nueva estimacién de 6 = 7,. En la

2En seguida se vera que, en presencia de ruido, es necesario establecer un umbral porque no
puede esperarse que (8.11) se cumpla exactamente.
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0=0

Figura 8.3.: Comportamiento cualitativo de ¢, /||q|| en funcién del valor real de . Los circulos
llenos indican el maximo escogido.

derecha de la figura, la expresién (8.15) dara por resultado una nueva estimacion
de 6 = 0. Los dos resultados tienen el mismo significado y, asi, en los dos casos,
obtendremos el mismo punto.

En la préactica, la expresién (8.11) no se puede cumplir exactamente. En lugar
de esto, nosotros encontramos el indice K a partir de

x> ollql] (8.16)

siendo 0 < a < 1 un umbral. En el diagrama de bloques en que se describe este
procedimiento, esto se muestra en la senal de debajo del esquema en la Figura
8.2.

Como « < 1, existe la posibilidad de que el umbral sea superado por dos mues-
tras consecutivas. En presencia de ruido, la muestra que proporciona el valor
maximo de ¢, puede no ser la correcta. En la Seccion 8.4.2 volveremos sobre
este aspecto con simulaciones para una implementacién especifica.

El procedimiento descrito en este apartado es valido para un amplio rango de
estandares. No obstante, los detalles de implementacion y los efectos del ruido
son muy dependientes de cada caso particular. Por esta razén, en la siguiente
seccién nos centraremos en un caso particular de especial interés.

8.4. Ejemplo de implementacion: IEEE 802.15.4

A partir de ahora, nos centraremos en el caso particular del estandar IEEE
802.15.4 [37], donde las caracteristicas del principio de recepcién SR son espe-
cialmente atractivas. Como hemos visto en el Capitulo 7, este estandar especifica
la modulacion MSK en algunas de sus bandas. Concretamente, en la banda de
2.45 GHz, el estandar especifica el formato de PPDU que se muestra en la Fi-
gura 7.3 donde cada simbolo de datos correspondiente a 4 bits es mapeado a
una secuencia PN de 32 chips.
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Figura 8.4.: Efecto de la desviacién de frecuencia en la sincronizacién. Incremento necesario de
la potencia de entrada para mantener PER = 1072 vs € con a = 0.65. Resultados
simulados y experimentales.

En particular, el synchronization header (SHR) es un campo de 5 octetos com-
puesto por dos subcampos. El primero (el predmbulo) consiste en la repeticion
de 8 veces el simbolo cero,

So = [17 17 _17 17 ]-7 _17 _17 ]-7 ]-7 17 _17 _17 _17 _17 17 ]-7
(8.17)
_17 17 _17 17 _17 _17 17 _17 _17 _17 17 _17 17 17 17 _1]7

lo que da una longitud total del preambulo de N = 256 chips. El preambulo
es seguido por el octeto correspondiente al delimitador de inicio de trama SFD
(Start Frame Detection), que tiene como valor 0x7A.

La sincronizacion de chip y de simbolo tienen que completarse antes de la llegada
del SFD, por lo tanto el tiempo disponible es 2567.

A partir de (8.8) y (8.9), obtenemos los siguientes vectores q e i
q-= [07 1a 07 07 17 07 _17 Oa ]-7 17 07 _17 _17 _17 Oa ]-7 07
0,0,0,0,—-1,0,0,-1,-1,0,0,0,1,1,0] x Ng

i=1[1,0,—1,1,0,—1,0,1,0,0,—1,0,0,0,1,0,—1,1,

-1,1,-1,0,1,-1,0,0,1,-1,1,0,0, —1] x Ng,

donde la notacién x Ng indica la repeticién de Ng veces el vector. A partir de

esto obtenemos ||i|| = 2Ngy ||q|| = %NS, siendo Ng el niimero de simbolos que

se utilizan para la sincronizaciéon (Ng < 8). Notase que las normas ||i|| v ||q]|

son similares, los cuales hacen que el preambulo del IEEE 802.15.4 sea adecuado
para el procedimiento de sincronismo propuesto.

(8.18)

(8.19)

8.4.1. Calculo de K

Con el preambulo definido por el estandar IEEE 802.15.4 [37], ¢, exhibe ocho pi-
cos destacados, correspondientes a la repeticién del simbolo cero (Figura 8.5).
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Figura 8.5.: ¢, /||d|| en ausencia de ruido (izquierda) y una realizacién de ¢, /||q|| con SNR =
3.3 dB (derecha). § = 0.5 en ambos casos.
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Figura 8.6.: Simulacién de la tasa de error de chip, tasa de error de simbolo, tasa de error de
bit y tasa de error de paquete en funcién del SNR.

Escoger el valor del umbral « (8.16) necesario para la sincronizaciéon de simbolo
no es trivial. Un valor alto @ ~ 1 funcionara correctamente para una relacién
SNR alta pero se perderan paquetes si la SNR baja. Por otro lado, con un valor
bajo de «, se incrementa la probabilidad de sincronismos falsos o prematuros.

Para escoger un valor razonable del umbral, hemos investigado qué ocurre en el
caso del maximo nivel de ruido que ain produce un enlace de una calidad acep-
table. En concreto, el estandar IEEE 802.15.4 especifica la sensibilidad minima
como aquella que permite alcanzar PER = 1072 con una longitud de PSDU de
20 octetos.

Para simular los efectos del ruido, hemos considerado un ruido Gaussiano su-
mado a las componentes de fase y cuadratura de la senal de entrada.

La Figura 8.6 muestra los resultados de una simulacién en funcién de la SNR
considerando una sincronizacién perfecta. Esta figura muestra las curvas de la
tasa de error de chip (CER), la tasa de error de simbolo (SER), la de BER y
la de PER. A partir de este grafico, podemos concluir que el peor escenario,
correspondiente a un umbral de sensibilidad de PER = 1072 se obtiene con
SNR = 3.3 dB.
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Figura 8.7.: Funcién de densidad de probabilidad (PDF) de §,,/||q|| para diferentes valores de
SNR.

A continuacién, investigamos la salida del filtro ¢,, después de recibir la totalidad
del preambulo con N, = 8 simbolos cero, en el instante K. Cuando el nivel de
ruido es suficientemente bajo, esperariamos una distribucion Gaussiana alrede-
dor del valor maximo normalizado. También seria esperable que un incremento
del nivel de ruido provoque un incremento proporcional en la varianza de la
salida. Estos serian los casos etiquetados como SNR = 11 dB y SNR =7 dB en
la Figura 8.7, que representa las funciones de densidad de probabilidad (PDF)
de ¢,/||ql|]- No obstante, si se sigue incrementando el nivel de ruido aparece un
efecto no lineal a causa de las fases que sobrepasan el intervalo — - - -7 (hecho
que el detector no es capaz de tener en cuenta). En estos casos ocurre que los
valores de fases (7 + ¢) son tratadas como +(—m + ¢). Este efecto se visualiza
en las simulaciones con SNR = 5 y SNR = 3.3 que se muestran en la Figura
8.7. Aqui se confirma que cuando el nivel de ruido aumenta, la varianza de ¢,
también aumenta pero, al mismo tiempo, el valor medio disminuye por el efecto
de la no linealidad.

En la Figura 8.8 se muestra la dependencia de la mediana y el Interquartile
Range (IQR) de ¢,/||q||- A partir de los trazos en la Figura 8.7 y Figura 8.8
podemos ver que los efectos de la no linealidad, antes mencionados, empiezan a
ser relevantes para SNR < 4 dB.

Para establecer un valor razonable de umbral que funcione en el peor caso hemos
simulado la PDF de §,/||q|| con un nivel alto de ruido, es decir SNR = 3.3 dB.
La grafica de la Figura 8.9 muestra la PDF de §,,/||q|| cuando la entrada est4 for-
mada por el preambulo mas ruido y cuando no hay senal y solo ruido. Como
vemos el valor de a que se puede escoger es bastante amplio. Con a < 0.35
empezamos a tener un nimero creciente de falsos sincronismos en ausencia de
preambulos y con o > 0.65 empezamos a perder algunos preambulos.

En lugar de desarrollar un control adaptativo del umbral como, por ejemplo,
en [69], el cual requeriria recursos adicionales en el receptor, hemos escogido
un valor fijo de @ = 0.65, el cual permite una sincronizacién satisfactoria con
niveles de senal a partir del nivel de sensibilidad.
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Figura 8.8.: Mediana y valor IQR de §,,/||q|| vs SNR.
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Figura 8.9.: Funcién de densidad de probabilidad (PDF) de §,/||q|| en ausencia de senal y
con una SNR = 3.3 dB.

Para niveles bajos de ruido bajos (o, lo que es lo mismo, niveles altos de senal),
incluso tomando el valor mas grande mencionado, esto es, & = 0.65, el compa-
rador se activara frecuentemente antes de que se haya procesado el preambulo
completo. No obstante ¢, tiene unos picos muy estrechos, incluso en presencia
de ruido, separados por un tiempo de simbolo completo (32 chips) (Figura 8.5).
Por lo tanto, aun si el comparador se activa prematuramente, lo hara un niimero
entero m de simbolos sg antes, dando como resultado en K —32m en lugar de K.
Este fenémeno no conlleva ningiin problema, ya que el algoritmo de sincronismo
de trama buscara el inicio de trama senalado por el SFD, descartando posibles
simbolos sg causados por una sincronizacion prematura.

8.4.2. Calculo de )

Una vez disparado el comparador, se usa la ecuacién (8.15) para estimar el
valor de 9. También se han simulado los efectos del ruido sobre esta estimacién.
En primer lugar, mostramos la Figura 8.10, que representa los valores reales
y estimados de 0/T,, considerando que el comparador se dispara al final del
ultimo simbolo, es decir sin que entre en juego la detecciéon de umbral descrita.
Los cortes verticales de esta figura proporcionarian las PDF de 6 /T, para cada
valor real de ¢ y, como corresponde, tienen drea unidad. Esta figura ha sido
realizada para el caso de SNR = 3.3 dB y muestra que la relaciéon no es lineal,
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Figura 8.10.: Contour plot que muestra la distribucién de probabilidad de la § /T, estimada vs
la § /T, real con SNR = 3.3 dB. Los resultados son obtenidos al final del simbolo
nimero 8 (sin umbral). Los niveles de contorno son [1, 3, 5, 7].

sino que empieza a estar comprimida en los extremos. Esto es consecuencia de
que altos niveles de ruido reducen el rango de i, a causa de la no linealidad de
forma similar a como que hemos visto a ¢,,. Se puede comprobar que la reduccion
es dependiente del valor real de delta. Para § = T, /2 la media de in €S Cero,
independientemente del nivel de ruido. Por el contrario, la maxima compresién
se produce para d =0y 0 — T,.

Ademas, realmente no calculamos ¢ al final del ultimo simbolo del preambulo
sino que lo hacemos cuando se supera el umbral, hecho que ocurre a menudo m
simbolos antes que el ultimo simbolo. Para § = 0y § — T}, esto significa que

i < Il (8.20)

y el rango que viene dado por (8.15) se serd reducido, de forma que nunca
llegaremos a los extremos {0,7,} incluso en ausencia de ruido. En la Figura
8.11 se puede observar el efecto producido por este hecho, siendo evidente la
reduccién del rango dinamico de § estimada.

Con el objetivo de corregir este efecto, puede ser razonable obtener el valor

estimado de § a partir de
g=22(1-—L ). (8.21)
2 ( anlu>

La idea detrds de (8.21) no es mas que reducir la norma de i de forma similar
a la reduccién de q producida por (8.16). Con este cambio se restaura el rango
de § a [0..7,]. En efecto, la figura 8.12 muestra el efecto de la correccién dado
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Figura 8.11.: Contour plot que muestra la distribucién de probabilidad de la 6/, estimada
vs la §/T, real con SNR = 3.3 dB, cuando se ha superado el umbral de o = 0.65
y sin correccién. Los niveles de contorno son [1, 3, 5, 7).
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Figura 8.12.: Contour plot que muestra la distribucién de probabilidad de la 6/T,. estimada
vs la § /T, real con SNR = 3.3 dB, cuando se ha superado el umbral de oo = 0.65
y con la correccién (8.21). Los niveles de contorno son [1, 3, 5, 7].

por (8.21) en una simulacién numérica que tiene en cuenta todo el proceso de
sincronismo?®.

Entre los efectos que se incluyen en las Figuras 8.10, 8.11 y 8.12 hay la posibilidad

de ambigiliedad en el momento de localizar el maximo, como se ha explicado en
la Seccion 8.3.2.

A medida que el nivel de ruido incrementa, para valores d cerca de cero o T
se produce un pico secundario, que puede elevarse por encima del principal, K,

3 Esta figura también muestra que la varianza de § /7T, estimada aumenta como consecuencia
de la amplificacién requerida para restaurar el rango dindmico.
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Figura 8.13.: Incremento en la potencia de la senal de entrada necesario para mantener un
PER = 1072 en funcién de la relacién Ad/T.

(Figura 8.3).

Cabe mencionar que este hecho provoca un aumento de la probabilidad de error
muy pequenio (PER < 107°) en el caso de que el predambulo venga precedido de
solo ruido, hecho poco habitual en las transmisiones reales ya que anaden una
power ramping antes del preambulo. Con esta senal previa se consigue llenar el
filtro con valores no aleatorios, disminuyendo el PER de forma significativa.

Ademas, hemos investigado los efectos del error en el calculo de 9 en el compor-
tamiento del receptor. Se ha simulado el PER para distintos valores de Ad /T,
y se ha ido incrementando la potencia de la senal de entrada para mantener
PER = 1072 La figura 8.13 muestra el incremento necesario de la sefial de en-
trada para mantener la calidad del enlace constante en funcién de la relacion de
A0 /T,. Se puede ver como incluso con valores de error elevados, Ad/T, = 0.1,
el efecto sobre el comportamiento del receptor es pequeno.

8.4.3. Sincronizacién de la portadora

En esta seccién analizamos el efecto que tiene la falta de sincronizacion con la
portadora sobre las salidas de los filtros g, e i,. Los razonamientos realizados
sobre G, son validos para i, de modo que en adelante nos centraremos en el
primero de ellos. Si hay una desviacion entre la frecuencia del receptor y la del
transmisor, recibiremos las fases que aportan informacién sobre ¢, con un error
©e, es decir, las fases tomardn valor (+7/2 4 ) o (—7/2 + ¢.). El valor de ¢k
se obtiene promediando estas fases de modo que las fases positivas y negativas,
que aparecen en la misma cantidad, se multiplican por coeficientes del mismo
modulo pero de signo positivo y negativo respectivamente. Asi, al promediar
|gn|(+7/2 4+ 0e) v —|an|(—7/2 4 ¢.) se cancela el error ¢, y el valor de gk es el
mismo que sin desviacién de frecuencia.

Aun asi, la desviacion . si tiene efecto sobre la sensibilidad en la recepcion de
los datos, de modo que una vez sincronizados tendriamos que corregir la decisién
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de chip con una estimacion de la desviacion, calculada del siguiente modo:

N—

>—‘

(‘Qn‘gon - Qn)

! n=0
= 8.22
@6 N ’ ( )

q

siendo NN, el nimero de coeficientes distintos a 0 del vector q.

La discusién anterior es vélida en tanto que |p.| < 7/2 ya que, como se ha
comentado anteriormente, las fases se codifican segun el intervalo [—m, 7). Si
|| > 7/2 la fase se codifica con un signo distinto y por consiguiente el valor
de §x serda mas bajo que el maximo esperado. En presencia de ruido de fase
ne, la condicion que se debe cumplir para que su valor promedio se mantenga
es |pe| + n. < m/2. Obviamente, por la naturaleza del ruido, esta condicién se
dejaréd de cumplir con una probabilidad mayor cuanto mayor serd la potencia
de ruido, pero también, cuanto mayor sea la desviacién ..

De todos modos, para valores grandes de ¢, podemos calcular varias versiones
de Gn, ¢np, restando una fase ¢, a la fase recibida. La versién p* que obtenga un
valor mdximo de gy, indicarfa que ¢, es cercana a ¢y y podriamos estimar la
desviacién como

N—

,_.

" ™
(1o —73) — Za.)
* n=0
Q.= 5+ N . (8.23)

q

La implementacion mas simple podria utilizar cuatro versiones que contem-
plarfan cualquier desviacién de frecuencia, es decir ¢, = {—7/2,0,7/2,7}.

No obstante, debido a que la estabilidad de los cristales genera unas desviaciones
. despreciables, con el fin de simplificar la implementacion no contemplamos las
correcciones anteriores. Este razonamiento se sustenta en que hemos considerado
que los relojes de los datos y de la portadora se generan a partir del mismo cristal
y hemos simulado (Figura 8.4) el incremento necesario de la potencia de la senal
de entrada para mantener una tasa de error de paquete PER = 1072 en funcién
de la relaciéon f.T, - € introducida en (8.5). Con las condiciones del estdndar
IEEE 802.15.4, la pérdida de sensibilidad con unos cristales de 10 ppm en el
peor caso, es decir €(ppm) = 20 (¢, =8,82°), es menor que 0.2 dB y con cristales
de 20 ppm (¢, =17,64°) es menor que 0.7 dB, valores aceptables en la mayoria
de aplicaciones.
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Figura 8.14.: Constelacion con N, = 20 y valor entero de cada fase.

8.4.4. Deteccion del SFD

Una vez se ha conseguido la sincronizacion de chip y simbolo, la sincronizacion
de trama consiste en localizar el SFD 7A. Esta deteccién ocurre a nivel de bit
(una vez los simbolos ya son descodificados). Como el umbral se supera en un
instante desconocido antes de que todo el preambulo sea procesado, tenemos que
esperar m simbolos para detectar el SFD. Si con este tiempo no se detecta el
SED, la maquina de estados que controla la sincronizacion reinicializa el proceso
de sincronizacion.

8.5. Implementaciéon en una FPGA

Todo el método de sincronizacién explicado en este capitulo ha sido descrito
en VHDL e implementado en una FPGA. Utilizando como front-end el mis-
mo receptor MSK SR del Capitulo 6 se reciben las muestras de fase ¢, cada
T, pero esta vez representadas con el intervalo [—m, ), con N, = 20 valores
enteros [—10,9] (Figura 8.14) codificados como senales signed(4 downto 0).
Estas muestras de fase son almacenadas en un registro de desplazamiento para
construir el vector ¢, (bloque superior sombreado en la Figura 8.15).

8.5.1. Filtro

La implementacion digital de los filtros descritos en la Figura 8.2 es muy simple,
teniendo en cuenta que los coeficientes son 0 o +1. Las dos salidas de los filtros se
calculan secuencialmente con el mismo circuito. Un acumulador con una senal
habilitadora (para los coeficientes 0), suma el valor de la muestra de la fase
actual o el valor cambiado de signo (bloque central sombreado en Figura 8.15).
Para simplificar la representacion en la Figura 8.15, se ha distribuido la misma
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Figura 8.15.: Implementacién del filtro.

senal de reloj a todos los registros que almacenan @,. En la implementaciéon
real, existen unas senales habilitadoras adicionales. Estos permiten, por ejemplo,
cargar las muestras de fase cada T, y rotarlas mas rapidamente para calcular
las salidas de los filtros entre cada 7.

En nuestra implementacién hemos usado solo Ng = 7 simbolos para sincronizar.
El dltimo simbolo del preambulo se usa para ajustar el receptor y asi detectar
el SFD correctamente, para conseguir la sincronizacién de trama. El vector @,
tiene una longitud de 224 perfodos de chip y para calcular ¢, v 7, necesitamos
224 x 2 ciclos de reloj.

En la Figura 8.2, las senales g; e i; son los coeficientes q e i del filtro, los cuales
son almacenados y rotados en registros de desplazamiento de 32 elementos.
Ellos aparecen como ¢; (signed(1 downto 0)) e i; (signed(1 downto 0)) en
la Figura 8.15.

Se almacenan los valores previos de ¢, e 7, cada T, para poder implementar el
siguiente paso.

8.5.2. Umbral y estimacion de ¢

El detector de superacién del umbral se ha implementado con un comparador
digital, como el descrito en la Tabla 8.1. El valor de § se calcula a través del
valor de ik (signed(10 downto 0)), como se muestra en la Figura 8.2. La
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process(clk) begin
if q_hat_prev > threshold then
if q_hat> q_hat_prev then k<=n; else k<=n_prev;
end process;

Tabla 8.1.: Detector de superacién del umbral.

process(clk) begin
if rising_edge(clk) then
if rst='1' then cnt <= 0;
else cnt <= cnt+1;
end if;
end if;
end process;
rst <= "'1' when cnt = max_count or
((cnt=delta) and dosynch='1") else '0';

Tabla 8.2.: Contador para la generacion de la fase del quench.

ecuacién (8.21) se ha implementado con una lookup table tomando los 5 bits
mas significativos de ig.

Con respecto a la estimacion de § se debe tener en cuenta que el receptor es
capaz de generar un numero finito de distintos valores de 9, correspondientes
a distintas fases de quench. Esto es equivalente a decir que los valores de o
son cuantificados. El final del proceso de sincronizacién tiene que activar la
estimacién de § y se debe corregir el instante de muestreo. Esto se indica con la
senal rst a partir de la cual se crea la fase de la senal de quench como se puede
ver en la Tabla 8.2.

8.5.3. Receptor de datos

Cuando se consigue toda la sincronizacion, la fase ¢, correspondiente al chip
nimero n, como hemos visto en el Capitulo 7, es cuantificada con un bit (decisién
hard) y almacenada en un registro de desplazamiento de 32 bits. Después, estos
32 chips son comparados con 16 posibles secuencias de 32 chips correspondientes
a los 16 simbolos especificados en el estandar IEEE 802.15.4 y se decide el
simbolo que da mayor nimero de coincidencias(Figura7.15).
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8.5.4. Recursos en funcion de la velocidad de datos

Operando a 10 kchip/s el filtro FIR puede operar en serie con una velocidad de
reloj baja. Como hemos visto, la correlacién necesita 224x2 ciclos de reloj (més
alguno adicional para almacenar y procesar) para cada chip. Esto se traduce
en una frecuencia de reloj de poco mas de 4.48 MHz. El bloque de deteccién
de datos también puede operar en serie. En cada simbolo se necesitan 32x16
ciclos de reloj, y por lo tanto la frecuencia de reloj puede ser tan baja como 160
kHz.

Operando a 2 Mchip/s, el correlador tiene que operar con 32 valores de ¢ si-
multdneamente. Para ello que se necesitan N, ciclos de reloj para cada chip.
Tomando N, = 7 esto significa que la frecuencia de reloj tiene que ser 28 MHz.
Como es habitual en diseno digital, se puede reducir la frecuencia de reloj a costa
de incrementar la drea/complejidad del circuito: una implementacién completa-
mente en serie requiere una frecuencia de reloj de 896 MHz. La paralelizacion
incrementa el ancho del acumulador pero no incrementa significativamente el
numero de registros, ya que los 224x5 bits de historia de fase son necesarios
en cualquier caso. El bloque de deteccion de datos puede operar en serie con
un reloj razonable: 32x16 ciclos de reloj significa una frecuencia de reloj de 32
MHz.

8.6. Test setup experimental y resultados

El test setup experimental se muestra en la Figura 8.16. Se basa en el transceptor
presentado en el Capitulo 7 utilizando un modulador y generador de senal RF
externo con el fin de poder obtener cifras de sensibilidad de forma més simple
y precisa.

Consiste en una Raspberry Pi transmisora (TxPi) que a través de una comu-
nicaciéon SPI interactia con la capa MAC implementada dentro de la FPGA
transmisora (TxFPGA). Esta capa esta configurada para funcionar en el modo
de operacién bésico (Capitulo 7). Después, se convierten los simbolos a chips y

se generan las senales de reloj y datos adecuadas para que sean modulados con
el generador de RF Agilent E4431B.

La salida del generador se conecta a la entrada del receptor SR. Las partes
digitales, descritas en este capitulo y en el Capitulo 7, han sido implementadas
en la placa FPGA (RxFPGA). El diagrama de bloques detallado de todo el
receptor se puede ver en la Figura 8.17. La senal de quench es generada en la
misma RxXFPGA como se describe en el Capitulo 4. La RxFPGA también incluye
el circuito para el mapeado de chip a simbolo e integra una implementacién de
la capa MAC [48] del estandar 802.15.4 tal y como hemos comentado.
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Figura 8.16.: Test setup experimental.

FPGA RX
Front-end Pn . Chip a
—> SRO > Muestreador ©n achip > simbolo ] €2P2 MAC [—
] MK
Filt iji Comparador N Gen. quench
iltro
Quench Quench (Cuadro 8.1) (Cuadro 8.2) _|
(parte ] (parte n
analdgica) digital)

Figura 8.17.: Detalle del receptor SR y del bloque FPGA RX.

Sin poner especial atencion en optimizar recursos e incluyendo algunos modulos
para el testeo y la monitorizacién, la implementacion ocupa aproximadamente
un 22 % de los recursos de la FPGA: 9% corresponden a la implementacién
de la capa MAC y un 13% al transceptor. Recordamos que estas FPGA son
las Cyclone IV EP4CE22, que se integran en las placas de desarrollo Terasic
DEO-Nano [42], y pertenecen a la gama de méas bajo coste de Altera.

Con este test setup, hemos hecho las siguientes medidas. En la Figura 8.19 se
muestran los resultados experimentales correspondientes a 10* paquetes trans-
mitidos con tiempos de espera entre ellos aleatorios y un umbral de o = 0.65
operando a f, = 10 kchip/s. Inicialmente, no se habia hecho la correccién en ik
es decir que se usaba (8.15) en lugar de (8.21). En concreto, la figura muestra
los datos

esync = (Nrx — Nsyne)/Nrx, (8.24)
€SFD = (NTX - NSFD)/NTX (8-25)

y
érx = (Nrx — Ngx)/Nrx, (8.26)

siendo Nry, el nimero de paquetes transmitidos, Ngy ¢, €l niimero de veces
que se ha superado el umbral (se ha detectado sincronizacién), Nsgp, el nime-
ro de delimitadores SFD detectados, y Ngrx, el nimero de paquetes correctos
recibidos. Notese que egx = PER. Esta figura muestra que el error de sincroni-
zacién del predmbulo egyyc es menor que 1072 para una potencia de entrada
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Figura 8.18.: Prototipo con la placa [70] para el test de desviacién de frecuencia con un reloj
externo.

de —119.2 dBm. También se puede ver que se consigue un PER = 1072 con
una potencia de entrada de —118.2 dBm. Esto significa que es 10 dB mejor que
la sensibilidad requerida en el estandar IEEE 802.15.4, teniendo en cuenta que
para compararlo se ha calculado el equivalente ajustando la velocidad de bit
(—85 — 101og(2 Mchip/s/10 kchip/s) = —108 dBm). El efecto de la correccién
de (8.21) se puede ver en la misma figura pero solo mejora la sensibilidad unos
0.3 dB.

También se han medido los efectos de las desviaciones de las frecuencias de los
cristales. Estos resultados se puede ver en la Figura 8.4. Para esta medida, se
ha utilizado otra placa de desarrollo con una FPGA [70], en la cual se puede
utilizar un reloj externo y controlar la desviacién de frecuencia a voluntad. En
la fotografia de la Figura 8.18 se puede ver el montaje para el test de esta placa
con un reloj externo proporcionado por un generador de funciones y por otra
parte, se puede ver la conexion a la Raspberry.

A partir de los datos experimentales se puede concluir que se puede obviar la sin-
cronizacion de la portadora para los cristales comunes disponibles actualmente,
simplificando el diseno del receptor.

Los efectos de escoger distintos niveles de umbral « sobre el PER resultante se
han investigado experimentalmente en la Figura 8.20. La figura muestra que hay
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Figura 8.20.: esyno, €sFp ¥ €rx (PER) en funcién del nivel del umbral a.

un rango amplio de valores de umbral casi 6ptimos entre a« = 0.54 y o = 0.7.
Si el umbral es alto perderemos paquetes pero si es muy bajo, la sincronizacion
se realiza antes, que equivale a hacer una correlacion corta en el filtro. Esto
significa que la salida es mas ruidosa y la estimacién de § es peor. Otro efecto
de situar un umbral bajo, es que habra mas falsas sincronizaciones en ausencia
de senal, inicamente con ruido.

8.7. Conclusiones

En este capitulo hemos presentado una técnica para recibir paquetes de datos
con modulacién MSK basado en un receptor SR. Hemos presentado una técnica
simple de sincronizacion capaz de operar con las condiciones impuestas por el
estandar IEEE 802.15.4 [37]. El principio es extensible a otros protocolos basados
en sefiales MSK con unas secuencias i y q adecuadas.
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Basado en el nicleo del receptor MSK descrito en el Capitulo 6, hemos descrito
un sincronizador completamente digital con el que se consigue una sincroniza-
cion simultanea de simbolo y chip. Hemos decidido no implementar la sincro-
nizacién con la portadora ya que con los cristales actuales hemos demostrado
que tendriamos un error muy pequeno que no compensaria el aumento de la
complejidad del sistema. Aun asi, hemos detallado algunas propuestas para sin-
cronizar con la portadora. La sincronizacién de trama se realiza con la detecciéon

del SFD.

En primer lugar, hemos investigado ideas para la sincronizacién en un caso
general. A continuacion, hemos puesto énfasis en una implementacién capaz de
detectar el predmbulo definido por [37] y se han investigado las prestaciones de
esta implementacion para distintos niveles de ruido. Los efectos de no linealidad
del cuantificador de fase equivalentes también han sido investigados. Ademas,
se han detallado los principales puntos de la implementacion en la FPGA de la
técnica propuesta.

Esta técnica de sincronizacion se ha realizado sobre el transceptor descrito en
el Capitulo 7 y por lo tanto se ha integrado dentro de un sistema que incluye
el mapeado de chip a simbolo y el protocolo de la capa MAC. Los resulta-
dos experimentales han validado la técnica propuesta, obteniéndose un receptor
viable, que exhibe una una sensibilidad 10 dB mejor que la requerida por el
estandar [37).
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9.1. Conclusiones

Actualmente existe una demanda creciente de dispositivos inalambricos que re-
quieren el uso de front-ends de radiofrecuencia de bajo coste y consumo de
potencia reducido, requisitos en los que el receptor superregenerativo destaca
especialmente. En esta tesis, se han presentado distintas aplicaciones novedo-
sas del receptor superregenerativo con métodos e implementaciones simples en
consonancia con sus principales prestaciones.

En una primera fase se ha estudiado la respuesta general del SRO en presencia de
ruido, y se han obtenido expresiones analiticas para la fase de salida en los modos
de funcionamiento lineal y logaritmico. Se han presentado expresiones para la
SNR y el ancho de banda equivalente de ruido en funcion de los pardametros del
SRO. Se demuestra que en ambos modos de funcionamiento los cambios de fase
que tienen lugar a la entrada repercuten en la fase de salida de tal forma que
pueden ser detectados directamente a partir de la oscilacién generada en el SRO.
Resulta de especial interés el funcionamiento en el modo logaritmico, ya que éste
proporciona mayor amplitud en las oscilaciones generadas en el SRO, amplitud
que es independiente del nivel de senal de entrada. Este comportamiento es
comparable al de un control automatico de ganancia, hecho que permite disponer
de un front-end de RF a la vez robusto y extremadamente simple. Por estos
motivos, es el modo de funcionamiento utilizado en las implementaciones de
esta tesis.

Se ha descrito un transceptor SR QPSK basado en [6] e implementado en una
FPGA, destacando el diseno digital del transmisor QPSK y validando el método
de deteccién de fase del SRO a través de un muestreo digital de N muestras de
1 bit. También se ha presentado una técnica simple de generacion de la senal de
quench desde la propia FPGA y con una minima parte de circuiteria analdgica.
Por otro lado, se ha propuesto un algoritmo simple de sincronizacion que utiliza
un preambulo hecho a medida con el fin de disponer de un prototipo de trans-
ceptor funcional. Se han realizado también algunas mejoras para aumentar la
sensibilidad del receptor como son implementar una red de adaptacién y aplicar
la codificaciéon Gray.
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Otra aportacion para la demodulacion de fase mediante el SRO ha sido el diseno
e implementacion de un prototipo de transceptor M-PSK capaz de conmutar en-
tre BPSK, QPSK y 8PSK. Este prototipo, como la primera version para QPSK,
también se ha llevado a cabo utilizando una FPGA. Con el fin de hacer una
comparativa de BER entre modulaciones y poderlo comparar con los resultados
tedricos, se ha tenido que abordar el problema de escoger una frecuencia de reloj
de referencia capaz de generar todas las senales necesarias. Como resultado se
ha obtenido una excelente correspondencia entre las curvas BER tedricas y las
medidas que validan el funcionamiento del transceptor.

Por otro lado, una de las grandes aportaciones de esta tesis ha sido el desarrollo
de una técnica de deteccion de modulaciones de frecuencia de banda estrecha
mediante el SRO. Sintonizado a una frecuencia determinada, éste es capaz de
demodular senales FSK mediante la observacion de la fase instantanea a la
entrada, la cual se transfiere a los pulsos de salida del SRO. Se han implemen-
tado dos prototipos de receptor FSK, concretamente con las modulaciones FSK
de Sunde y MSK, en la banda HF, obteniéndose sensibilidades entorno a los
—114 dBm.

Con esta técnica de deteccion de modulaciones MSK mediante el receptor SR,
se ha desarrollado un prototipo de transceptor SR MSK para el estandar IEEE
802.15.4, desde la capa fisica hasta la capa MAC, ésta tltima basada en [48].
Este prototipo ofrece una comunicaciéon SPI para interactuar con la capa MAC.
Se han hecho tests con unas Raspberry Pi y una herramienta descrita en Pyt-
hon para gobernar el transceptor. Asimismo, se ha implementado Contiki OS
utilizando el microcontrolador Atmegal281, con el cual se han obtenido funcio-
nalidades de capas superiores. Con todas estas caracteristicas, este transceptor
es ideal para aplicaciones de comunicaciones de corta distancia y de bajo consu-
mo. La capa fisica de la parte receptora de nuestro prototipo esta formada por
el SRO operando a f. = 26.25 MHz, y una parte digital que muestrea la fase del
SRO, obtiene los chips recibidos, sincroniza, y decodifica los simbolos. Con el
fin de obtener un prototipo funcional sin la necesidad de dispositivos externos,
se ha creado un modulador transmisor MSK completamente digital, generando
la modulacién en banda base y trasladandola a la frecuencia de operacién con
un mezclador digital.

Finalmente, se ha presentado una técnica capaz de recibir paquetes de datos
modulados en MSK basada en un receptor SR. Se ha presentado una técnica
simple de sincronizacion capaz de operar con las condiciones impuestas por el
esténdar IEEE 802.15.4 [37]. El principio es extensible a otros protocolos ba-
sados en senales MSK con unas caracteristicas adecuadas. Basado en el nicleo
del receptor MSK descrito en el Capitulo 6, se ha descrito un sincronizador
completamente digital con el que se consigue una sincronizaciéon simultanea de
simbolo y de chip. Gracias a la precision que ofrecen los osciladores con cristal
de cuarzo, no ha sido necesario implementar la sincronizacién con la portadora,
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ya que esta conllevaria un aumento notable e innecesario en la complejidad del
sistema. Con esta técnica de sincronizacion, utilizada en el prototipo implemen-
tado de transceptor SR MSK del estandar IEEE 802.15.4, se ha obtenido una
sensibilidad 10 dB mejor que la requerida por el estandar [37].

09.2. Lineas futuras

Como no podria ser de otro modo, el desarrollo del presente trabajo de investi-
gacion ha dado a lugar a nuevas lineas de investigacién que no han podido ser
abordadas en esta tesis dada su magnitud. Con respecto a algunas de las imple-
mentaciones realizadas, es necesario destacar que estas han tenido como objetivo
principal validar experimentalmente un principio de operacién. Estas implemen-
taciones demuestran los nuevos conceptos presentados en esta tesis y capturan
los principales elementos de una realizacion final pero deberian completarse pa-
ra obtener realizaciones comerciales plenamente funcionales. A continuacién se
describen las principales lineas a seguir.

9.2.1. Transceptor SR MSK IEEE 802.15.4

El prototipo de transceptor SR MSK disenado para el estandar IEEE 802.15.4
no implementa todas las funcionalidades especificadas por el estandar. Aunque
algunas de las funcionalidades de la capa MAC pueden ser asumidas por capas
superiores (por ejemplo por el sistema operativo Contiki), en la parte fisica se
deberian anadir las siguientes funcionalidades:

» Deteccién de energia en el canal actual (Energy detection (ED)).

» Indicacién de calidad del enlace para paquetes recibidos (Link quality in-
dicator (LQI)).

= Deteccion de canal ocupado. Necesario para dar la informacién correc-
ta al protocolo CSMA-CA (Carrier sense multiple access with collision
avoidance) implementado.

= Seleccion del canal radio.

Por otra parte se deberia hacer un estudio de la inmunidad del receptor frente
a diferentes tipos de interferencia, tanto de canales adyacentes que utilizan el
mismo estandar (interferencia cocanal) como de otros estandares, como por
ejemplo Wi-Fi o Bluetooth. Cabe senalar que dicha inmunidad esta directamente
ligada al diseno basico del SRO y que, en este sentido, no se ha puesto el énfasis
en la optimizacion del SRO, ya que el objetivo ha sido validar nuevos métodos
de detecciéon de modulaciones y nuevas aplicaciones.
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9.2.2. Sincronizaciéon simultanea de simbolo y de chip para
MSK

El método de sincronizacién presentado es un algoritmo simple que persigue el
objetivo de disponer de una implementacion digital que consuma pocos recursos
para no penalizar las prestaciones del receptor SR. Sin embargo, se podrian
realizar diversos estudios y optimizaciones al respecto.

Seria interesante realizar un estudio acerca de la bondad de nuestro algoritmo
en comparacién con ciertas referencias como el limite Cramer-Rao lower bound
(CRLB). En este sentido, existen varios factores que complican llevar a cabo
dicho estudio. En primer lugar, la distribucion de probabilidad de la desviacién
de sincronismo de chip, ¢, estda concentrada alrededor de dos méaximos en los
extremos de su rango, de tal modo que el estimador deja de ser sesgado, hecho
que dificulta encontrar el CRLB. Y finalmente, determinar el CRLB del pro-
blema de sincronizacion de simbolo, concretamente la estimacion del punto de
sincronismo de simbolo, K, no es trivial por la naturaleza discreta de la decisién.
En cualquier caso, utilizando el SRO observamos la senal durante un periodo
de tiempo igual al intervalo de sensibilidad que es pequeno en comparacién al
tiempo de chip. Asi, la informacion de que disponemos es poca en compara-
cién con un algoritmo que observe todo el periodo de chip, y en consecuencia el
CRLB sera alto en comparacion con un algoritmo que observe todo el periodo
de chip.

Por otra parte, se ha utilizado un umbral de decisiéon fijo para la sincronizacion.
Se podria hacer un estudio para encontrar el umbral 6ptimo con algin méto-
do basado en los resultados del lema de Neyman-Pearson. También se podria
implementar un umbral adaptativo tal como se ha comentado en la Seccién
8.4.

9.2.3. Chips con tecnologia CMQOS a frecuencias estandar

Hasta ahora, todos los objetivos reseniados se validan de forma tedrica y a ni-
vel de prototipo experimental, aunque los transceptores disenados dificilmente
podran ser utilizados directamente como productos finales. El principal motivo
es la frecuencia relativamente baja de trabajo que se utiliza, en la banda de
HF. En un futuro, el objetivo es el desarrollo de prototipos operativos a bandas
de frecuencias mas altas, como por ejemplo las de 433 MHz, 868 Mhz o 2.45
GHz, utilizadas por una gran variedad de aplicaciones en la actualidad. Este
punto conlleva replantear el diseno del hardware utilizado para implementar el
escalado en frecuencia. Algunos de estos prototipos se podrian integrar en tec-
nologia CMOS y disponer asi de chips que ofrezcan unas buenas prestaciones
de consumo y de coste de fabricacion.
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9.2.4. Receptor SR para OFDM

Una vez implementados los receptores SR para modulaciones de fase y de fre-
cuencia de banda estrecha, parece factible anadir una modulacion de fase a cada
una de las dos frecuencias de la modulacién FSK y, por lo tanto, generar combi-
naciones de fase y de frecuencia que proporcionen fases distintas en los instantes
de sensibilidad del receptor SR. De esta forma, se conseguiria un principio de
receptor OFDM (Orthogonal frequency-division multiplexing).
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A. Transmisor M-PSK con
transiciones suaves de fase

En anteriores capitulos hemos diseniado transmisores M-PSK cuyos simbolos se
generan a partir de las salidas digitales de una FPGA. La senal transmitida,
compuesta por simbolos con una forma de onda cuadrada, tiene un ancho de
banda muy superior al que tendriamos si cada simbolo se generara con una for-
ma de onda sinusoidal. En concreto, en lugar de tener el espectro centrado a la
frecuencia de portadora f., apareceran harmoénicos a multiplos impares de f..
Aunque el receptor SR sintonizado con este transmisor filtra estos harménicos
sin dificultad, estos harmonicos pueden interferir otros sistemas de comunicacio-
nes. La existencia de un filtro en combinacién con una antena adecuadamente
sintonizados puede eliminar estos harmonicos.

Por otro lado, en las implementaciones realizadas, y con el fin de no superar las
especificaciones de la FPGA utilizada para generar una modulacién M-PSK se
ha utilizado una frecuencia de sintesis lo més baja posible, M f., que tan solo
permite crear M fases. El ancho de banda de la senal resultante es relativamente
grande debido a que las transiciones de fase entre pulsos son abruptas. Algunos
transmisores comerciales con el fin de aumentar la eficiencia espectral, aplican
un pulso conformador sobre la modulacién de fase para hacer las transiciones
de fase suaves, lo que se traduce en un espectro mas estrecho.

En nuestro caso, podriamos realizar transiciones suaves de fase realizando una
modulacién en banda base centrada a una frecuencia f;, siendo f; << f.. De
este modo, podriamos utilizar una frecuencia de sintesis M;f. con M; >> M
con la cual es posible crear M, fases distintas. A continuacién, con un mezclador
trasladarfamos el espectro a f..

Sin embargo en este apéndice se propone emular las transiciones suaves de fase,
como las realizadas por un pulso conformador, con el fin de evitar circuiteria
adicional como el mezclador mencionado anteriormente.

Sin pérdida de generalidad, consideraremos en adelante un transmisor QPSK,
M=4. Puesto que solo disponemos de cuatro fases, la idea se basa en combinar
dentro de un mismo simbolo dos de las cuatros fases con el fin de obtener un
espectro que se asemeje a un simbolo con fase intermedia a éstas. El porcentaje
de aparicion de cada una de las fases determina la fase intermedia obtenida.
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A. Transmisor M-PSK con transiciones suaves de fase
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Figura A.1.: Agrupaciones de N.=5 ciclos de portadora, con m.=3 ciclos de fase 0° y N, —
me.=2 ciclos de fase 90°.
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Figura A.2.: Médulo de los coeficientes de la serie de Fourier de las senales x; y ¢;. Los
coeficientes de ¢; corresponden a N, = 20 y m, = 12, o; = 0.6. Coeficiente
a f. de x; normalizado a valor unitario.

Esto se realiza agrupando N, ciclos de portadora, de los cuales m,. son de fase
©1 'y N. —m, de fase 5. En la Figura A.1 mostramos un ejemplo con N.=5y
m.=3. Podemos obtener la senal y con fase intermedia ¢, como

Y =171 + G (A.1)

donde x; tiene fase (1, xo tiene fase ys, c¢; es una senal cuadrada con ciclo
de trabajo ay = m./N. y ¢3 es una senal cuadrada con ciclo de trabajo ay =
(N. — m.)/N,. La fase de ¢1 y ¢z es tal que, si su amplitud toma valores 0 y 1,
Cc1+cy = 1.

Si consideramos que la senal y tiene una duracion indefinida podemos calcular
su espectro en el dominio frecuencial a partir de los coeficientes de la serie de
Fourier en su forma exponencial de cada una de las senales que intervienen en

Al

Si nos centramos en el producto ¢;x;, su espectro vendra dado por la convolucion
de los coeficientes cuyo médulo se muestra en la Figura A.2.

Sin entrar en los pormenores de como se calcula los coeficientes de la serie de
Fourier de una senal con forma de onda cuadrada con un determinado rendi-
miento de ciclo podemos decir que el coeficiente niimero n de ¢; serd cero si se
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cumple que la relacién nm./N, es un entero. Podemos asegurar que n multiplo
de N. cumple esta relacién. Asi, los coeficientes a las frecuencias n f./N, se anu-
lan, en particular las frecuencias miltiples de f.. Por ejemplo en la Figura A.2,
nm./N. =nl12/20 = n3/5 y por tanto los multiplos de cinco se anulan, es decir,
las frecuencias multiples de 5f./N. = 5f./20 = f./4 se anulan, en particular
las multiples de f.. Dicho esto, podemos afirmar que el coeficiente a frecuencia
fe del producto ¢;x; coincide con el producto del coeficiente a frecuencia cero
de ¢; y el coeficiente a f. de z; (que por simplicidad se ha normalizado a valor
unitario),

el (A.2)

puesto que el resto de productos de la convolucién son cero. Si consideramos los
términos ;1 y coxo, el coeficiente a frecuencia f,. de la senal y (A.1) es

Cp. = €% = 1679 + pe???, (A.3)

que en funcién de m,. podemos expresar como

Cy,

[

= %eml + (1 — %) eiv?. (A.4)

c C

Cuando g — 1 = 90°, podemos expresar el médulo como

2+ NC_ C2
ay =1/of +a3 = Vm: S\f me) (A.5)

y la fase como

Yy = @1 + arctan (%) = (1 + arctan (u) . (A.6)
(65} me
Por ejemplo, con los pardmetros N, = 20, m, = 12, o1 = 0y ¢ = 90° el
espectro de la senal y resultante se muestra en la Figura A.3 donde el médulo y
fase del coeficiente a la frecuencia f. coincide con el resultado de las expresiones
(A.5) v (A.6). Obviamente el espectro de la Figura A.3 debe ser filtrado con el
fin de eliminar los coeficientes a frecuencias distintas de f..

Volviendo a nuestro objetivo inicial, una vez fijado el valor N, podemos variar
m. entre 0 y N, para generar N.+ 1 fases distintas. En la Figura A.4 muestra el
modulo y la fase de la portadora y para cada valor de m.. Obsérvese que como
efecto colateral a la variacién progresiva de la fase, tendriamos una modulacién
de amplitud.

Para verificar esta teoria se han realizado mediciones, con una frecuencia de
portadora f. = 26.25 MHz, con los siguientes parametros:

1. Una senal RF con fase constante, es decir, @1 = @s.
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A. Transmisor M-PSK con transiciones suaves de fase
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Figura A.3.: Mddulo de los coeficientes de la serie de Fourier de la senal y: N, = 20, m, = 12,
w1 =0y s =90°. El coeficiente a f. tiene médulo 0.7211 y fase 33.69°.
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Figura A.4.: Transicién progresiva de ¢1=0° a ¢p2=90° con N.=20.

2. N.=10, m.=5, p; = 0° y ¢y = 180°.
3. N.=10, m.=5, o1 = 0° y s = 90°.

De acuerdo con A .4, el coeficiente a f. para cada una de las situaciones anterio-
res, es:

1. CZ& = 1€jw1.

_ 5 ,j0° | 5 j180° _
2. Gy, = 5 + 15¢ =0.

— 5 ,j0° 4 5 5900 _ 1 ,j45°
3. Cp, = 156" + 156" = e

La grafica A.5 muestra el resultado experimental de la primera situacion donde
se observa una unica componente frecuencial a f. de amplitud ~ —64 dBm. La
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Figura A.5.: Espectro medido de una sefial RF con fase constante a f.=26.25 MHz.

grafica A.6 muestra el resultado experimental de la segunda situacion donde se
observa que la componente frecuencial a f. tiene el mismo nivel que el ruido y
se observan las componentes frecuenciales distanciadas +f./N, = +2.625 MHz
de f.. Finalmente, la grafica A.7 muestra el resultado experimental de la tercera
situacién donde se observa que la componente frecuencial a f, tiene una amplitud
~ —67 dBm, 3 dB inferior a la primera situacién, resultado que encaja con los
previstos teéricamente y con el minimo que aparece en la Figura A 4.

Las mediciones anteriores solo aportan informacién sobre el médulo. El siguiente
experimento consiste en alternar simbolos a f; = 10 kHz cuya diferencia de fase
sea 45° y verificar que el receptor SR detecta diferencias de fase de 45°. En
concreto, se repite la secuencia de simbolos con fases k45° con k={0..7}. La
generacion de los simbolos con k par se realiza con la modulacion de fase propia
del transmisor QPSK. La generacién de los simbolos con k impar se realiza con
la técnica desarrollada en este apéndice y los parametros N, = 10, m, = 5, @1 =
(k—1)45°y vy = (k+1)45°. El receptor SR utilizado en este experimento tiene
un ancho de banda muy inferior a las componentes frecuenciales mas préoximas,
que distan f./N. = 2.625 MHz de f., detectando tnicamente la fase de la
componente a f.. El resultado experimental valida estos razonamientos y el
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Figura A.6.: Espectro medido del segundo caso con N.=10, ¢1=0° , p2=180" y m.=5.

receptor SR detecta diferencias de fase de 45°.

En resumen, hemos verificado analiticamente y experimentalmente cémo po-
demos crear senales de fases intermedias alternando adecuadamente las fases
generadas por el transmisor QPSK, sin necesidad de incrementar la frecuencia
de generacion del transmisor, con el efecto colateral de provocar una modulacion
de amplitud. Esta técnica exige un proceso de filtrado en el transmisor con el
fin de eliminar los nuevos harmonicos que aparecen alrededor de f., a multiples

de f./N..

Estos resultados son esperanzadores para realizar modulaciones digitales de fase
con transiciones suaves evitando incrementar la frecuencia de generacion. La
implementacién final que incluye la decision del pulso conformador a utilizar y
del filtrado de los nuevos harmoénicos mencionados, en funcién de los parametros
N,y m,, queda fuera de los objetivos iniciales de esta tesis.
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Figura A.7.: Espectro medido del tercer caso con N.=10, ¢1=0°, ©2=90° y m.=5.
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