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Resumen

Para establecer la comunicación a través de la red eléctrica (PLC), el estándar IEEE
1901/2010 propone como técnica de acceso al medio las modulaciones multiportadora
basadas en bancos de filtros (FBMC). Sin embargo, una desventaja que presentan las
comunicaciones a través de la red eléctrica es el canal de comunicación, el cual contiene
considerable ruido y notables interferencias. No obstante, el uso de técnicas de estimación
de canal permite obtener un modelo de canal PLC para compensar, mediante un igualador
de canal, los efectos no deseados introducidos por el canal. Esto hace que el sistema sea
más complejo y requiera de una mayor carga computacional, sobre todo en la etapa de
recepción. Por esta razón, se va a llevar a cabo un estudio de diferentes arquitecturas para
su implementación.

Esta tesis presenta el diseño de arquitecturas heterogéneas para comunicaciones PLC
de banda ancha. Para ello, se lleva a cabo un análisis de la técnica de acceso al medio que
se va a utilizar, así como de las técnicas de estimación e igualación de canal. Este análisis
describe matemáticamente cada una de las etapas que componen el sistema FBMC, tanto
la etapa de transmisión, como la de recepción. Entre los métodos de estimación de canal
se han seleccionado los que presentan menor carga computacional, como son los estima-
dores basados en mínimos cuadrados (LS). Por otro lado, entre las técnicas de igualación
para sistemas multiportadora basadas en banco de filtros, se pueden encontrar los ecua-
lizadores ASCET, los cuales presentan una arquitectura de filtros FIR para llevar a cabo
la ecualización.

Los dispositivos FPGA permiten soportar la carga computacional que presenta el siste-
ma de forma considerable. Además, algunos SoC integran un procesador ARM junto con
la FPGA, haciendo que la propuesta de la arquitectura heterogénea se plantee para los
dispositivos de la familia Zynq® de Xilinx. Dentro de la arquitectura, aquellas partes con
mayores exigencias temporales se implementarán en la lógica programable del dispositivo;
por otro lado, las partes que presenten restricciones temporales más laxas se codificarán
para que sean ejecutadas en el procesador, definiendo así la arquitectura mixta HW/SW.

Cada uno de los bloques que compone la parte hardware de la arquitectura serán
modelados mediante herramientas de síntesis de alto nivel (HLS). Por otro lado, con el fin
de obtener un consumo de recursos hardware eficiente se realiza un estudio del datapath
para ajustar el ancho de palabra a los bloques DSP del dispositivo.



xvi Resumen

Para las partes software de la arquitectura se describirán los métodos de aceleración
disponibles en el dispositivo. Cabe destacar que se hace uso de la unidad vectorial NEON
para acelerar ciertos cálculos complejos como la FFT. Además, la implementación software
se extiende para usar todos los núcleos disponibles del procesador con el fin de alcanzar una
mayor aceleración. Esto se realiza para los dispositivos Zynq® 7000 con uno y dos núcleos,
y para Zynq® UltraScale+ con uno, dos y cuatro núcleos, estableciendo los mecanismos
de comunicación entre núcleos para ambos casos.

Palabras clave: Power-Line Communications, Filter Bank Multi-Carrier, Arquitec-
tura Heterogénea, Multi-Processor System-on-Chip, Ecualizador ASCET.



Abstract

In order to establish communication over a power line, the IEEE 1901/2010 standard
for Power-Line Communications (PLC) proposes Filter-Bank Multi-Carrier Modulations
(FBMC) as medium access technique. However, a disadvantage of communications th-
rough the mains is the channel, which contains considerable noise and significant inter-
ference. Nevertheless, the use of channel estimation techniques, together with the use of
a channel equalizer, allows to obtain a PLC channel model and compensate the unwan-
ted effects introduced by the channel. Nevertheless, this makes the system more complex
and it requires a higher computational load, especially in the reception stage where the
channel estimation and equalization are made.

This thesis presents the design of heterogeneous architectures for broadband PLC com-
munications. Therefore an analysis is carried out about the medium access techniques to
be used, as well as the channel estimation and equalization techniques. This analysis des-
cribes mathematically each one of the stages that compose the FBMC system, both the
transmission and reception stages. Among the channel estimation methods, we have selec-
ted those with the lowest computational load, such as estimators based on least squares
(LS). On the other hand, among the equalization techniques for multi-carrier systems
based on filter banks, we can find the ASCET equalizers, which present an FIR filter
architecture to carry out equalization. This equalizer requires that in the reception stage
the filter bank system is duplicated, having in parallel both, one for the modulated cosine
(CMFB) and the other for the modulated sine (SMFB).

FPGA devices can support the computational load of the system. In addition, some SoC
integrate an ARM processor together with the FPGA, as the heterogeneous architecture
proposed for the devices of the Xilinx Zynq® family. Within the architecture, those parts
with higher timing requirements will be implemented in the programmable logic of the
device; on the other hand, the parts that present more relaxed timing restrictions will be
coded so that they are run in the processor, thus defining the mixed architecture HW/SW.

Each one of the blocks, that compose the hardware part of the architecture, will be
modelled using high-level synthesis tools (HLS). On the other hand, in order to obtain
an efficient consumption of hardware resources, a datapath study is carried out to adjust
the word width to the DSP blocks of the device.



xviii Resumen

In relation to the software parts of the architecture, the acceleration methods available
in the device will be described. It should be noted that the unit vector NEON is used
to accelerate certain complex calculations, such as FFT. In addition, the software imple-
mentation is extended to use all available processor cores for further acceleration. This is
done for Zynq® 7000 devices with one and two cores, and for Zynq® UltraScale+ devices
with one, two and four cores, establishing inter-core communication mechanisms for both.

Keywords: Power-Line Communications, Filter Bank Multi-Carrier, Heterogeneous
Architecture, Multi-Processor System-on-Chip, ASCET Equalizer.
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Capítulo 1

Introducción

Cincuenta años han pasado desde el primer envío de paquetes dentro de la red de compu-
tadoras de ARPANET en 1969. Este hito marcó el inicio de Internet, aunque no fue
hasta la década de los noventa, cuando se establecieron las bases de la World Wide Web
(WWW), es decir, una red informática global. El crecimiento de la red fue asombroso, en
el transcurso de cinco años había diez millones de computadoras conectadas en el mundo.
La aparición del correo electrónico, los motores de búsqueda o el comercio electrónico evo-
lucionaron rápidamente desde ese momento. La transformación tecnológica permitió que
ciertos servicios se crearan o se adaptaran, impulsados por la aparición de los teléfonos
inteligentes y la evolución en las comunicaciones inalámbricas.

Hoy en día el mundo vive conectado y la gran mayoría tiene acceso a Internet desde su
ordenador, teléfono inteligente, tablet o televisor. La forma de conectarse a Internet ha
ido cambiando y se ha ido adaptando con el tiempo; desde la aparición de los primeros
módems telefónicos, pasando por las tecnologías xDSL junto con la variedad de tecnologías
inalámbricas (WiFi, WiMAX, GSM o 4G), hasta llegar a los accesos de alta velocidad de
fibra óptica o cable.

Esta evolución, en la mayoría de los casos, ha tratado de utilizar la infraestructura
existente con el fin de ofrecer la mayor cobertura posible. En el caso de los módems
telefónicos o la tecnología xDSL, aprovecharon el despliegue del par de telefonía utilizado
para voz para proporcionar servicio de Internet. Con esta misma filosofía, la comunicación
a través de la red eléctrica (PLC, Power-Line Communications) pretende hacer uso de la
infraestructura desplegada para la transmisión de datos a la vez que se suministra energía.

Las compañías eléctricas emplean las comunicaciones PLC para controlar estaciones
de abastecimiento de forma remota allí donde la red de telefonía no llega. Estos enlaces
tienen velocidades pequeñas (alrededor de 2 Mbit/s) pero suficientes para el intercambio
de mensajes. Las compañías han tratado de explotar el potencial de PLC realizando
pruebas en numerosos países, con el fin de proporcionar acceso a Internet en zonas rurales,
aprovechando la infraestructura ya existente.
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Sin embargo, el medio de comunicación PLC es bastante hostil ya que presenta rui-
do, notables interferencias y cambios repentinos. Una forma de combatir estos efectos
molestos en la comunicación es la utilización de modulaciones multiportadora, las cuales
dividen el ancho de banda en subportadoras, potenciando de esta forma las frecuencias
con menor nivel de ruido y anulando aquellas con mayor, con la consiguiente mejora en
la comunicación punto a punto.

En el mercado se pueden encontrar dispositivos PLC para establecer una red en el
ámbito doméstico, donde los niveles de ruido y atenuación son menores, proporcionando
acceso a Internet en cualquier punto del hogar. No obstante, como le ocurrió a la tecnología
xDSL, las comunicaciones PLC deben afrontar el reto de establecer los mecanismos nece-
sarios para transmitir datos por la red eléctrica, diseñada para el transporte de energía.
Además, con el incremento de los servicios de Internet deberá ser capaz de proporcionar
enlaces de banda ancha y definir los mecanismos necesarios para otorgar robustez frente
al ruido y la interferencia.

En la última década se ha presenciado el auge de las redes inteligentes de energía
(Smart Grids), las cuales pretenden realizar una transmisión eficiente de la electricidad.
Esto requiere que los sistemas de energía se comuniquen para soportar la demanda en
los momentos que sea necesario, y han considerado las comunicaciones PLC como un
medio de comunicación útil para este aspecto. Por otro lado, el Internet de las cosas (IoT,
Internet of Things) ha visto en las comunicaciones PLC la posibilidad de suministrar
energía a los dispositivos al mismo tiempo que permite el envío de información por la red
eléctrica. La comunicación entre sensores y actuadores desplegados en diferentes puntos
de un vehículo, avión o barco, es posible realizarla mediante PLC. De este modo se reduce
la infraestructura necesaria aportando mejoras como la reducción en el peso del conjunto.

El ruido y la interferencia se puede combatir con mecanismos que mejoren la señal
recibida. Para ello, es necesario tener un modelo del canal PLC para contrarrestar el
ruido y las interferencias. Sin embargo, la variedad de entornos y topologías que presenta
la red eléctrica hace que sea difícil establecer un modelo de canal que se adapte a los
diferentes casos. Además, dada la variabilidad que presenta el medio de comunicación
no es posible establecer un modelo estático del canal. Por esta razón, se suelen utilizar
técnicas de estimación de canal, que proporcionan un modelo del canal en ese instante. A
partir de esta estimación, se puede realizar la ecualización de las tramas en la etapa de
recepción.

Esta técnicas requieren utilizar algoritmos de procesamiento con una elevada carga
computacional, por ese motivo las soluciones System-on-Chip (SoC) son idóneas para este
tipo de aplicaciones. Los SoC integran procesadores, periféricos, sistemas de memoria o
lógica programable (FPGA, Field-Programmable Gate Array) en una misma pastilla. Son
dispositivos más complejos, sin embargo la combinación con la FPGA otorga una gran
versatilidad debido a la reconfiguración de este tipo de dispositivos, permitiendo a su vez



1.1 Contexto de la tesis 3

aplicar paralelismo a la arquitectura. Por otro lado, el uso de procesadores multinúcleo
proporciona también cierto grado de paralelismo en el SoC.

El objetivo de esta tesis es realizar el diseño de una arquitectura SoC heterogénea
que integre las técnicas de acceso al medio para las comunicaciones a través de la red
eléctrica. En primer lugar, se pretende realizar la implementación de la arquitectura de un
transmultiplexor para comunicaciones PLC mediante el uso de herramientas de síntesis
de alto nivel. En segundo lugar, se trata de dotar a la arquitectura de las técnicas de
estimación y ecualización de canal que permitan compensar aquellos efectos no deseados
introducidos por el canal PLC, mejorando la comunicación punto a punto. Con todo esto,
se evalúa la posibilidad de establecer una arquitectura mixta HW/SW, haciendo un uso
eficiente de los elementos disponibles en el SoC. En todo momento se tratan de alcanzar
las restricciones temporales impuestas por los estándares de comunicación PLC.

1.1 Contexto de la tesis

Este trabajo se ha desarrollado dentro del Grupo de Investigación GEINTRA (Grupo de
Ingeniería Electrónica Aplicada a Espacios Inteligentes y Transporte). La temática de la
tesis se enmarca dentro de la investigación del proyecto “Arquitecturas eficientes en SoCs
para tecnologías de capa física fiables en comunicaciones sobre redes eléctricas (SOC-
PLC)”, 2016-2018. Dicho proyecto ha sido financiado por el Ministerio de Economía y
Competitividad (ref. TEC2015-64835-C3-2-R).

Este proyecto, del que también forman parte el grupo de Teoría de la Señal de la
Universidad de Alcalá y de la Universidad Politécnica de Madrid, tiene como objetivo
establecer técnicas de acceso al medio para comunicaciones de banda ancha sobre PLC.
Uno de los paquetes de trabajo del proyecto trata la definición de arquitecturas eficientes
y su implementación en tiempo real sobre sistemas SoC basados en FPGAs. Estas arqui-
tecturas implementarán las técnicas de acceso al medio, estimación e igualación de canal
que serán propuestas dentro del grupo de trabajo del proyecto. La solución alcanzada
debe mantener una relación de compromiso entre el consumo de recursos y el rendimiento
global del sistema.

1.2 Organización de la memoria

Esta memoria se organiza en cinco grandes capítulos, cada uno de ellos se va a describir
brevemente a continuación.

• Capítulo 2: “Antecedentes y estado del arte”. Se realiza un análisis de las técnicas de
acceso al medio para comunicaciones PLC de banda ancha, evaluando las diferentes
alternativas propuestas en los estándares de PLC. Este estudio evalúa los modelos de
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canal PLC que se proponen en estudios previos, con el objetivo de establecer las bases
para utilizar las técnicas de estimación y ecualización de canal adecuadas. También
se evalúan las propuestas desarrolladas para PLC en dispositivos FPGA o SoC. Por
último, se detallan en mayor profundidad los objetivos que se pretenden alcanzar en
la tesis.

• Capítulo 3: “Aspectos de la modulación FBMC, estimación e igualación de canal”.
Este capítulo realiza la descripción teórica del sistema FBMC, desglosando cada una
de las partes que engloba al módulo transmisor y al receptor. Además, se describen
los métodos de estimación de canal y ecualización que se van a utilizar. Por último,
se realiza un repaso de las restricciones que presenta el sistema FBMC con el fin de
plantear la propuesta de una arquitectura heterogénea.

• Capítulo 4: “Definición de aceleradores hardware para comunicaciones PLC utili-
zando HLS”. En este capítulo se detalla el modelado hardware de la arquitectura
propuesta. Para llevar a cabo dicha propuesta se han utilizado las herramientas de
síntesis de alto nivel (HLS). Por otro lado, se expone el estudio del datapath que se ha
llevado a cabo. Los resultados se muestran para cada una de las etapas del sistema
FBMC en términos de consumo de recursos, latencia o intervalo de inicialización.

• Capítulo 5: “Definición de los bloques software en la arquitectura heterogénea pro-
puesta”. Este capítulo muestra el impacto que tiene la estimación de canal y ecualiza-
ción en las prestaciones del sistema. Se establecen los métodos de aceleración software
disponibles en la implementación de una arquitectura heterogénea. Por último, este
capítulo presenta los resultados obtenidos en la implementación software realizada
con uno, dos y cuatro núcleos. Cabe destacar que se lleva a cabo sobre los dispositivos
Zynq-7000 y Zynq-UltraScale+, detallando los mecanismos de sincronización entre
núcleos.

• Capítulo 6: “Conclusiones y líneas futuras”. En este último capítulo, se recogen las
conclusiones obtenidas en el desarrollo de la tesis, además se enumeran las publi-
caciones derivadas de la misma. Para finalizar, se exponen las posibles líneas de
investigación para abordar en trabajos futuros.
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Antecedentes y estado del arte

2.1 Introducción

Como se ha comentado en el capítulo anterior, las comunicaciones PLC han tenido un
gran impulso en los últimos años debido al auge de las redes inteligentes de distribución de
energía (Smart Grids) [Gun11, Gal11, Kha16], el Internet de las cosas (Internet of Things,
IoT) [Xu14, Bas18, Zhi17], las comunicaciones entre diferentes sistemas dentro del sec-
tor automovilístico [Gue16, Pin15, Zha17, Liu13], del sector aeronáutico [Bri17, Lar14]
o naval [Ant11, Pan18]. Además, el auge de nuevas tecnologías, tales como el vehículo
eléctrico [Pit16, Bas09, Obe14], formas de auto-abastecimiento en el hogar [Pen14, Tur12]
o sistemas de medición inteligentes [Oks06, Yin19, Cho08, Puk17], han hecho que en la
última década se hayan aprobado una serie de estándares desde organismos como la ITU-
T (ITU-Telecommunication Standardization Sector) [ITU12a, ITU12b, ITU17a, ITU17b,
ITU18a, ITU18b], el IEC (International Electrotechnical Commission) [Com01] o el IEEE
(Institute of Electrical and Electronics Engineers) [IEE10, IEE13b, IEE18] para las Co-
municaciones a través de la Red Eléctrica (PLC).

Entre los estándares disponibles hay que distinguir los sistemas de banda estrecha
(NB-PLC, Narrowband-PLC) [Gal15] y los sistemas de banda ancha (BB-PLC, Broadband-
PLC) [Yin19]; la principal diferencia radica en la banda de transmisión que se sitúa entre
3 kHz-500 kHz para NB-PLC y entre 2 MHz-86 MHz para BB-PLC, además la tasa de
transmisión para BB-PLC es hasta 20 mayor que la de NB-PLC, siendo de 84 MSymb/s y
0.497 MSymb/s respectivamente [Zei17]. A la vista de estas diferencias, BB-PLC es utili-
zado en sistemas con una tasa de transmisión elevada, aunque tiene el inconveniente que,
al utilizar frecuencias superiores, la complejidad de implementación aumente, así como las
restricciones de compatibilidad electromagnética (EMC, Electromagnetic Compatibility)
[IEE95, Ber14, IEE11].

Otro aspecto que dificulta su despliegue e interés son las características del medio
o canal de comunicación [Lag08]. A grandes rasgos, el canal presenta selectividad en
frecuencia que enfatiza la propagación multicamino y variaciones temporales dificultando
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su modelado [Lak18]. A esto hay que añadir el ruido, el cual se presenta con fuertes
componentes estacionarias, cicloestacionarias y no estacionarias, siendo la principal fuente
de interferencia debida a los sistemas de radiofrecuencia, a otros nodos PLC y a líneas
DSL [Gal16, Ker15]. Estas características están presentes tanto en NB-PLC, como en
BB-PLC, aunque con ciertas diferencias.

Actualmente lo que predomina en las comunicaciones PLC es el uso de modulaciones
multiportadora, como OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing), para hacer
frente a las exigencias del canal PLC y alcanzar las tasas de transmisión. Sin embargo,
existe la posibilidad de mejorar el enlace de la capa física (PHY layer) mediante el uso
de modulaciones basadas en bancos de filtros [Pou16, Bal18] y modulación impulsiva
de banda ultra-ancha (I-UWB, Impulsive-UltraWideBand) [Ton13b]. A continuación se
realizará un repaso del estado del arte y antecedentes a este trabajo, proporcionando una
visión global de la evolución que ha presentado esta tecnología. En primer lugar, se hará un
repaso de las comunicaciones de banda ancha y diferentes técnicas de acceso al medio que
se encuentran disponibles; se continuará con el modelado de los canales PLC, detallando
en este caso las diferentes técnicas de estimación y ecualización de canal que se pueden
aplicar. Un último punto que se va a explorar en este capítulo son las implementaciones
de arquitecturas eficientes en tiempo real para sistemas PLC, así como la tendencia de
los dispositivos de hardware programable. Al final del capítulo se muestran los objetivos
generales y parciales que se pretenden abordar en la tesis.

2.2 Comunicaciones PLC de banda ancha

Para comunicaciones con una baja tasa de datos se han utilizado las comunicaciones
PLC en banda estrecha, como por ejemplo para el envío de mediciones remotas [Puk17,
Raf12, Lee11]. Sin embargo, el reciente crecimiento de sistemas multimedia, sistemas
conectados en red (Smart Grids, IoT, ...) y aplicaciones en vehículos (aviones, coches,
barcos, ...), ha provocado que tenga especial interés para el campo de la investigación
los sistemas de comunicación de banda ancha. En este sentido, las comunicaciones PLC
han despertado interés en la industria o en la investigación, debido principalmente a que
su infraestructura está desplegada, y además es más extensa que otras infraestructuras
de telecomunicación [Gun11].

No obstante, los mayores esfuerzos en investigación se han centrado en la capa física, de-
bido a la complejidad que presentan los sistemas de la red eléctrica y los retos que propone
el medio de comunicación. Además, hay que tener en cuenta las restricciones regulatorias
que tienen estos sistemas relacionados con la compatibilidad electromagnética [IEE11].
Sin embargo, la aparición de los estándares y propuestas, por parte de instituciones y co-
munidades [Men17, IEE10, ISO15], ha hecho posible la adaptación o aparición de técnicas
de acceso al medio que mejoran los sistemas PLC a nivel de capa física, como el uso de
modulaciones multiportadora [Com01, IEE13b].
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En esta línea, en [Oli18, Alo17] se presenta un sistema de comunicación híbrido, el cual
utiliza las comunicaciones PLC y las comunicaciones WiFi para mejorar el rendimiento de
la capa física. A continuación se detallan diferentes técnicas de acceso al medio utilizadas
en comunicaciones PLC.

2.2.1 Técnicas de acceso al medio para PLC

Si se observan otros sistemas de comunicación de banda ancha, cableado o inalámbrico,
como DSL, WiFi, WiMAX o la telefonía móvil 4G LTE, se puede comprobar que en
todos ellos hacen uso de técnicas de acceso al medio como Multiplexación por División de
Frecuencias Ortogonales (OFDM, Orthogonal Frequency Division Multiplexing).

OFDM realiza una división del ancho de banda disponible en múltiples subportadoras
que son las encargadas de transportar la información. En la figura 2.1 se muestra un
ejemplo de señal OFDM donde se identifican las diferentes suportadoras que componen el
ancho de banda. Para evitar la interferencia entre portadoras (ICI, Inter-Carrier Interfe-
rence), OFDM utiliza la ortogonalidad entre las subportadoras, permitiendo además que
puedan solaparse, evitando así tener que introducir bandas de guarda entre subportadoras.

Frecuencia

A
m
p
lit
u
d

Figura 2.1: Representación de la forma de onda de las subportadoras de OFDM que conforman el ancho
de banda.

Por otro lado, OFDM soporta muy bien los desvanecimientos que pueda sufrir el canal
de comunicación, simplificando en cierto modo la complejidad del receptor, que hace uso de
métodos de ecualización más sencillos. Además, para evitar la interferencia entre símbolos
(ISI, Inter-Symbol Interference), OFDM añade un prefijo cíclico (CP, Cylic Prefix) a cada
símbolo transmitido, que previamente ha sido modulado mediante un esquema QPSK,
16QAM o 64QAM. El uso del CP permite soportar los desvanecimientos que sufre el
canal; sin embargo, introduce redundancia en la transmisión, empeorando la eficiencia
espectral.
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El método de transmisión basado en multiportadora con bancos de filtros (FBMC,
Filter Bank Multiple Carrier) permite mejorar la comunicación mediante el uso de filtros
digitales en lugar de utilizar el prefijo cíclico que usa OFDM [Bal18, Bel10]. En la figura 2.2
se muestra el diagrama de bloques de cada una de las modulaciones para comprobar las
diferencias entre OFDM y FBMC.

S
/
P

P
/
S

FFT

Receptor FBMC

CanalEntrada

Transmisor FBMC

IFFT

Banco
de

filtros 
polifásico 

SalidaS
/
P

P
/
S

Banco
de

filtros 
polifásico 

B) Sistema FBMC

S
/
P

P
/
S

Extracción
del

prefijo 
cíclico 

FFT

Receptor OFDM

CanalEntrada

Transmisor OFDM

IFFT

Inserción 
del

prefijo 
cíclico 

SalidaS
/
P

P
/
S

A) Sistema OFDM

Figura 2.2: Diagrama de bloques de OFDM y FBMC para mostrar las diferencias entre las
modulaciones [ElA14].

Como se muestra en la figura 2.3, el uso de FBMC permite mejorar la eficiencia es-
pectral que se perdía con el uso del CP. Además, la inserción de filtros digitales por cada
subportadora permite reducir la ICI mediante el uso de filtros prototipos con lóbulos
laterales más atenuados.

El uso de sistemas FBMC se está extendiendo en los últimos años por las mejoras que
presenta frente a OFDM. Por ejemplo, en la nueva generación de telefonía móvil 5G se
propone como modulación candidata frente a OFDM [Far14]. En lo que respecta a las
comunicaciones PLC, el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10] recomienda el uso de FBMC
como técnica de acceso al medio para la comunicación de banda ancha a través de la red
eléctrica, proponiendo un filtro prototipo para su desarrollo. Existen propuestas [Cru16]
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Figura 2.3: Comparación de la respuesta en frecuencia entre OFDM y FBMC [Bul16].

que evalúan este filtro prototipo y aportan alternativas con otros filtros diferentes. En
este sentido, varios autores apuntan al uso de la transformada trigonométrica discreta
(DTT, Discrete Trigonometric Transform) para modulaciones multiportadora, en lugar
de utilizar la FFT.

En [Bel10] se estudia y compara el uso de FBMC frente a OFDM en comunicaciones
PLC, obteniendo resultados de prestaciones superiores para el caso de FBMC, con mayores
velocidades binarias y robustez frente al ruido. Sin embargo, el incremento computacional
que aporta FBMC es notable y superior a OFDM. Esto se hace evidente en la etapa de
recepción, ya que al no utilizar CP, FBMC requiere de algún método de sincronización
entre transmisor y receptor, así como otro método de ecualización alternativo.

Con el fin de mejorar la robustez y mejorar la fiabilidad de las comunicaciones PLC,
en [Dib18] se propone el uso de Hybrid-PLC, donde se combina la comunicación PLC
con la comunicación inalámbrica. Este concepto no se aplica de forma extendida y el
número de contribuciones es limitado; sin embargo, en aplicaciones para Smart Grids o
IoT es una alternativa que permite proporcionar conectividad a dispositivos inalámbricos
dentro del área de cobertura del módulo Hybrid-PLC. En [Maf15] se puede encontrar
una solución para una infraestructura de contadores automatizada donde se considera
la utilización de las comunicaciones PLC con otros métodos de comunicación inalám-
brica. En el ámbito de las Smart Grids, pueden encontrarse diferentes aplicaciones en
[Say14]. En el estándar IEEE 1905.1-2013 [IEE13a] se adoptan otros ampliamente acogi-
dos, como WiFi (IEEE 802.11) [IEE12], Ethernet (IEEE 802.3) [IEE07] y HomePlug AV
(IEEE 1901) [IEE10], para combinar el rendimiento de cada uno de ellos y mejorar la fia-
bilidad de las redes cableadas, añadiendo flexibilidad mediante la tecnología inalámbrica.

Otra forma de mejorar la velocidad de transmisión y fiabilidad en la comunicación es
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optar por los sistemas con múltiples entradas y múltiples salidas (MIMO, Multiple Input
Multiple Output), que se utilizan también en sistemas de comunicaciones móviles como
UMTS, LTE, WiMAX o WiFi [Ber15]. Existen recomendaciones y estándares que regulan
los sistemas MIMO en PLC, como la ITU-T [ITU18c].

Estas últimas tendencias mencionadas (Hybrid-PLC y MIMO-PLC) están menos desa-
rrolladas y las contribuciones son menores. No obstante, se trata de las tendencias más
actuales en las comunicaciones PLC. Algo que influye, y es común a todas las propuestas
mostradas, es que requieren de un modelado y estudio del canal PLC para una mejor
transmisión.

2.3 Modelado del canal PLC

Como se ha visto, las comunicaciones PLC se presentan como un medio económico para
la transmisión de datos. El estándar IEEE 1901/2010 regula la forma de acceder al medio
de comunicación. Sin embargo, para las comunicaciones PLC, el medio de comunicación
puede variar enormemente y presentar gran variabilidad entre entornos. Pensando en el
tipo de variaciones que pueda presentar el canal en un entorno industrial, frente a las que
se pueden encontrar en un hogar, se puede decir que las diferencias son notables entre
ellos, debido a que las máquinas eléctricas usadas en la industria introducen un mayor
nivel de ruido y atenuación al canal. Del mismo modo ocurre si se compara el canal de
comunicaciones de un coche frente al que presenta un avión o barco. De este modo, las
diferentes contribuciones previas evaluadas realizan el modelado de canales PLC en un
determinado entorno, ya sea en vehículos, aviones, en el entorno del hogar o la industria.
Además, influyen otros aspectos como la topología de la red, la longitud de los enlaces, el
tipo de cableado o el número de elementos conectados, entre otros.

A la hora de determinar un modelo, se puede obtener de forma determinista, donde se
tiene conocimiento de la topología de la red, cableado, etc., o bien realizarlo de forma em-
pírica efectuando una serie de medidas en el entorno. Es posible obtener una combinación
de ambas formas, determinista y empírica. Más allá del entorno y de las características del
mismo, entre los diferentes modelos de canal se puede extraer una serie de aspectos comu-
nes a todos ellos. En primer lugar, se debe establecer la función de transferencia que defina
el canal de comunicación, y en segundo lugar, es necesario realizar una caracterización del
ruido presente en el entorno.

En cuanto a la función de transferencia que define el canal PLC se pueden encon-
trar una serie de propuestas en [Phi99, Zim99, Zim02b, Zim02a, Mel06, Ana08, And09,
Ton12, Sti14, Bri17]. En ellas se describe la función de transferencia que define el ca-
nal PLC. Es importante obtener la representación más realista del canal, para ello la
función de transferencia debe incluir los desvanecimientos, propagación multicamino, re-
flexiones, etc. Entre ellas, cabe destacar la propuesta de Zimmermann [Zim02a], la cual
considera la propagación multicamino además de los desvanecimientos en frecuencia que
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aparecen en la red eléctrica. Otra referencia a considerar son los modelos de canal de
Tonello [Ton12, Ton13a, Ton14, Ton15], el cual considera un modelo de propagación de-
terminista compuesto por propagación multicamino, reflexiones debidas a la variedad de
impedancias que presentan las terminaciones de red, y longitud de los enlaces. Además,
su propuesta permite generar una serie de canales aleatorios con unas características de-
terminadas que modelan la variabilidad que se tiene en estos canales en el ámbito del
hogar o la industria.

Por otro lado, es necesario identificar el tipo de ruido presente en el medio de comu-
nicación PLC. En el canal PLC no es posible representar el ruido con el modelo de ruido
blanco Gaussiano aditivo (AWGN, Additive White Gaussian Noise). En este caso es más
complejo, ya que se puede considerar que está compuesto por ruido de fondo coloreado,
ruido de banda estrecha y ruido impulsivo. Este último se puede considerar de tres formas:
ruido impulsivo aperiódico asíncrono, periódico síncrono, y periódico asíncrono.

El ruido de fondo coloreado se caracteriza por tener una densidad espectral de poten-
cia baja, que aumenta en frecuencias bajas; en el entorno del hogar se pueden asociar a
electrodomésticos [Ma10]. El ruido de banda estrecha [Mly16] viene provocado por esta-
ciones de radio y es debido a las modulaciones utilizadas en Amplitude Modulation (AM)
y Frequency Modulation (FM) por debajo de los 22 MHz. En cuanto al ruido impulsivo
periódico síncrono y asíncrono [Lak18], viene provocado principalmente por fuentes de ali-
mentación de corriente continua o conmutadas, que por lo general provocan repeticiones
en múltiplos de la frecuencia de la red en diferentes bandas de frecuencias. Por último, en
cuanto al ruido impulsivo aperiódico asíncrono, es el más variable de todos y se modela
mediante métodos estadísticos definiendo el intervalo, la amplitud y durabilidad.

Además de las fuentes de ruido comentadas anteriormente, los canales PLC presentan
una serie de variaciones temporales debidas al funcionamiento de ciertos dispositivos o
conexiones en la red, lo que provoca la intensificación de los niveles de ruido y la variación
en las impedancias de la red, originando atenuación por reflexiones o multicaminos. Estos
cambios hacen que el canal PLC se considere como un sistema lineal variante en el tiem-
po (LTV, Linear Time Variant); sin embargo, las medidas tomadas en el canal [Can11]
permiten considerar el canal como un sistema lineal e invariante en el tiempo (LTI, Li-
near Time-Invariant) durante un periodo de tiempo denominado tiempo de coherencia
del canal tCPLC . En [Can11, Pic14] se fija el tiempo de coherencia del canal en 600 µs,
permitiendo así que el canal se considere estable durante ese intervalo.

Por tanto, la estimación se debe calcular antes de superar el tiempo de coherencia del
canal tCPLC , para considerar el canal como un sistema LTI y realizar la ecualización de la
señal recibida. Puede ocurrir que la estimación de canal obtenida haya superado el tiempo
de coherencia del canal tCPLC , en tal caso, se puede realizar la ecualización teniendo en
cuenta que afectará a las prestaciones del sistema. A continuación se detallan las técnicas
de estimación y ecualización de canal utilizadas en comunicaciones PLC.



12 Capítulo 2. Antecedentes y estado del arte

2.3.1 Técnicas de estimación de canal

A la hora de realizar la estimación del canal hay que tener en cuenta el tipo de respuesta
que se desea obtener, ya sea en el dominio del tiempo o en el dominio de la frecuencia.
Es posible realizar la transformación de una a otra, mediante el uso de técnicas de trans-
formación de dominio como la FFT o IFFT. Para poder llevar a cabo esta estimación es
necesario el envío de símbolos piloto en la trama de transmisión, pudiendo así realizar
la estimación de canal en la etapa de recepción. En los sistemas multiportadora, estos
símbolos piloto pueden formar parte de un preámbulo inicial a la comunicación, o bien
pueden estar repartidos a lo largo del tiempo en diferentes subportadoras. En la figura 2.4
se muestra un ejemplo del reparto de las diferentes formas que se tiene de enviar los
símbolos piloto [Tun13, Moy16b].

Figura 2.4: Reparto de los símbolos piloto entre las subportadoras: (a) tipo bloque, (b) tipo peine o (c)
tipo inclinado [Tun13].

Independientemente de la forma de envío de los símbolos piloto, los métodos de estima-
ción más utilizados en OFDM son el estimador de mínimos cuadrados (LS, Least Squares)
[Bog14] y el estimador lineal del mínimo error cuadrático medio (LMMSE, Linear Mini-
mum Mean Square Error) [Lai19]. Ambos poseen baja complejidad computacional y la
principal diferencia entre ellos es que LMMSE utiliza información estadística del canal
para llevar a cabo la estimación, mientras que LS no lo hace. Esto requiere de un ligero au-
mento de la carga computacional para el estimador LMMSE, sin embargo el rendimiento
que se obtiene es superior comparado con el caso de estimador LS [Moy16a].

El estimador LS [Bog14] trata de minimizar el error entre la señal transmitida y la señal
recibida, de forma que se obtiene la estimación del canal. En (1) se muestra la expresión
matemática que tendría este tipo de ecualizador, donde X representa la señal transmitida
e Y la señal recibida.

ĤLS = X−1Y (1)
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En cuanto al estimador LMMSE [Lai19], de forma simplificada, se puede considerar la
salida del estimador Least Squares (LS) a la que se le multiplica por la matriz de auto-
correlación de la respuesta en frecuencia del canal [Alo17]. En (2) se muestra la expresión
que tendría el estimador LMMSE, donde A representa la matriz de auto-correlación de
la respuesta en frecuencia del canal y ĤLS la estimación LS. Hay que tener en cuenta que
la matriz de auto-correlación de la respuesta en frecuencia del canal depende del canal,
del tipo de modulación utilizada o de la relación señal a ruido (SNR), entre otras.

ĤMMSE = AĤLS (2)

Independientemente del estimador utilizado, la calidad de la estimación vendrá dada
por los símbolos piloto utilizados en la transmisión. Para mejorar la calidad de la estima-
ción se suelen utilizar secuencias con buenas propiedades de auto-correlación. La forma
de obtener este tipo de secuencias se puede consultar en [Cai01, Ng98].

En comunicaciones inalámbricas se utiliza una gran variedad de secuencias con de-
terminadas características; en [Vel17] se puede encontrar un resumen de todas ellas. Las
secuencias Golay [Gol61], Gold [Gol68] o Kasami [Fen12, Zen06, Gos88], son ejemplos de
secuencias que tienen buenas propiedades de auto-correlación. Cabe destacar también los
conjuntos complementarios de secuencias [Zol09, Tur63, Che06], los cuales son utilizados
ampliamente en sistema CDMA (Code Division Multiple Access). Sin embargo, la utili-
zación de secuencias no sólo se lleva a cabo para la estimación de canal, sino también se
usan para realizar la sincronización ente emisor y receptor [Nom15].

Para poder utilizar la estimación del canal es necesario considerar que presenta un
comportamiento lineal e invariante en el tiempo LTI. El canal PLC presenta bruscas
variaciones a lo largo del tiempo y para poder considerar el canal como un sistema LTI no
se debe superar el tiempo de coherencia del canal tCPLC [Can11, Ant11]. De esta forma,
será necesario repetir la estimación del canal con una periodicidad que vendrá dada por
el tiempo tCPLC .

2.3.2 Técnicas de igualación de canal

Como se ha mencionado anteriormente, una de las características que presenta FBMC
frente a OFDM es la ausencia de CP. El uso del CP le permite a OFDM realizar la
ecualización del canal en el dominio de la frecuencia. En el caso de FBMC, ofrece mejor
ICI e ISI en medios de comunicación más hostiles que OFDM, sin embargo presenta la
desventaja que se requiere realizar la ecualización, debido a la ausencia de CP, aumentando
la complejidad del sistema receptor.

Los métodos de ecualización utilizados en sistemas FBMC se pueden clasificar en los
tres grupos descritos a continuación. El primero de ellos trata de seleccionar los filtros
prototipo que permitan ofrecer mejor ICI e ISI, sin embargo esta opción es limitada
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debido a las características del medio y de la modulación utilizada. Con la mejora de los
filtros prototipo utilizados es posible utilizar un método de ecualización sencillo por cada
subportadora y mejorar la recuperación de los símbolos recibidos [Lou08, Lel07, Far03]. En
este caso, este tipo de ecualización utiliza la inversa de la respuesta en frecuencia del canal,
de modo que el rendimiento obtenido en la estimación de canal afectará directamente al
rendimiento de la ecualización.

Otra manera de realizar la ecualización en FBMC es utilizar ecualizadores que traten
de minimizar el error cuadrático medio (MMSE, Minimum Mean Square Error) [Wal08,
Hol09, Ikh09, Hir80], o ecualizadores basados en estimaciones de máxima verosimilitud
(MLSE, Maximum-Likelihood Sequence Estimation) [Bal10]. También es posible encontrar
propuestas con ecualizadores de baja complejidad [Iha06], o que realizan el seguimiento
del canal [Ber02, Wal08, Wal09].

Otro enfoque que se está utilizando en sistemas FBMC es el uso de filtros FIR de
más de una etapa por cada subportadora para mejorar la recuperación de símbolos. Esta
ecualización es costosa desde el punto de vista computacional, ya que requiere de un filtro
FIR por cada subportadora, pero mejora la comunicación en entornos más hostiles como
es el canal PLC. Algunos autores han considerado como ecualizador el uso de Adaptive
Sine-Modulated/Cosine-Modulated Filter Bank Equalizer for Transmultiplexers (ASCET)
[Alh01, Iha05, Iha06, Izu07]. Esta técnica de ecualización se basa en disponer de dos
bloques receptores en paralelo, un banco de filtros del coseno modulado (CMFB, Cosine
Modulated Filter Bank) y un banco de filtros del seno modulado (SMFB, Sine Modulated
Filter Bank). En cada banco de filtros, se realiza la ecualización por cada subportadora,
basado en un filtro FIR, que permite compensar los efectos del canal tras combinar los
resultados de ambas ecualizaciones CMFB y SMFB. En la figura 2.5 se muestra el dia-
grama de bloques de este tipo de ecualización. En [Pin14, Cru16] se propone este tipo de
ecualizador con diferentes órdenes y se evalúa el rendimiento que tiene el solapamiento de
los filtros en cada subportadora. En la figura 2.6 se muestra el diagrama de bloques del
propio ecualizador L-ASCET para una de las subportadoras procedentes de los bancos
CMFB y SMFB.
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Figura 2.5: Estructura de la ecualización ASCET para un sistema FBMC [Izu07].

En cualquier caso, la complejidad computacional del sistema aumenta, sobre todo en
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Figura 2.6: Diagrama de bloques generalizado para el ecualizador L-ASCET [Izu07].

la etapa de recepción, donde se llega a duplicar el banco de filtros de la etapa de recepción
en algunos casos presentados. Además, cabe destacar que el rendimiento de la ecualización
va a ir ligado al rendimiento con el que se obtenga la estimación de canal, ya que esta
ecualización se realiza a partir de la estimación obtenida.

2.4 Arquitecturas hardware propuestas para PLC

La implementación de las técnicas de acceso al medio de banda ancha para PLC viene desa-
rrollándose en dispositivos FPGA (Field-Programmable Gate Array) desde la aparición del
estándar IEEE 1901/2010. Estos dispositivos permiten soportar, de forma significativa, la
carga computacional que presentan estos sistemas.

Las soluciones de PLC basadas en FPGA se utilizan para la implementación de trans-
multiplexores, simuladores o emuladores para PLC. En [Mez14] se presenta un transmul-
tiplexor PLC en un dispositivo Xilinx Spartan-6. Continuando con la evolución de los
dispositivos, en [Pou18] proponen una arquitectura para la implementación de FBMC
para PLC sobre el dispositivo Xilinx Virtex-6, donde se integra también un procesador
soft-core encargado de monitorizar el sistema y gestionar las transferencias de datos.
Aplicado a comunicaciones móviles 5G, en [Nad14] evalúan el rendimiento que presen-
ta FBMC frente a OFDM mediante la implementación del algoritmo en un dispositivo
Zynq® 7000 de Xilinx, el cual incluye un ARM junto con la FPGA. También con la fa-
milia de Multi-Processor System-on-Chip (MPSoC) de Xilinx, en [Mak15] se propone una
arquitectura heterogénea para comunicaciones 4G; en esta propuesta se implementa un
sistema MIMO-OFDM, en los dos núcleos que tiene el ARM de Zynq® 7000 junto con va-
rios procesadores soft-core, evaluando el rendimiento de la arquitectura heterogénea para
un diferente número de procesadores ARM y procesadores soft-core.

Por último, se van a destacar una serie de implementaciones llevadas a cabo en dis-
positivos FPGA sobre técnicas de estimación de canal e igualación de canal. En [ElW09]
se propone un estimador de canal para ser usado con WiMAX implementado sobre el
dispositivo Stratix III de Altera. En [Can12] realiza la implementación sobre la FPGA
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Virtex II de un receptor para WLAN basado en OFDM, además en esta propuesta se pro-
pone realizar la sincronización entre emisor y receptor. Otra implementación de OFDM
para el estándar WiFi se encuentra en [Man04], en este caso se realiza también sobre la
Virtex II evaluando el consumo de recursos que tiene el sistema. En [Par11] se muestra un
sistema MIMO para OFDM con una FPGA Virtex II. Para el caso de PLC, en [Nom17]
se realiza la propuesta de estimación e igualación de canal para sistemas FBMC. Además,
se presenta en [Nom15] la forma de llevar a cabo la sincronización entre transmisor y re-
ceptor, ambas propuestas se llevan a cabo para la FPGA Xilinx Kintex-7. En la tabla 2.1
se resumen las características principales de las arquitecturas mencionadas.

Ref. Descripción Técnica de
acceso al
medio

Dispositivo
utilizado

Uso de procesador

[Mez14] Implementación de un
transmultiplexor para PLC

OFDM Spartan-6 de
Xilinx

-

[Pou18] Implementación de un
transmultiplexor para PLC

FBMC Virtex-6 de
Xilinx

Usa el procesador soft-
core para gestión

[Nad14] Comparativa de prestacio-
nes en 5G

OFDM
FBMC

Zynq-7000
de Xilinx

Usa el procesador ARM
para la gestión

[Mak15] Arquitectura heterogénea
para 4G

MIMO
OFDM

Zynq-7000
de Xilinx

Combina los núcleos de
ARM con varios proce-
sadores soft-core

[ElW09] Estimador de canal para
WiMAX

OFDM Startix-III
de Altera

-

[Can12] Algoritmo de sincronización
para WLAN

OFDM Virtex-II de
Xilinx

-

[Man04] Estimador de canal para
WiFi

OFDM Virtex-II de
Xilinx

-

[Par11] Algoritmo de sincronización
y estimación de canal

MIMO
OFDM

Vitex-II de
Xilinx

-

[Nom17] Estimador e igualador de
canal

FBMC Kintex-7 de
Xilinx

-

[Nom15] Implementación de algorit-
mo de sincronización

FBMC Kintex-7 de
Xilinx

-

Tabla 2.1: Resumen con las características principales de las arquitecturas recogidas en el apartado 2.4.

2.5 Objetivos de la tesis

A partir de los antecedentes descritos previamente, el objetivo principal de la tesis doc-
toral es la definición de una arquitectura SoC eficiente y configurable para un sistema
transmisor y receptor para PLC de banda ancha. Dicho sistema utilizará un banco de
filtros multiportadora FBMC [Far11, Ten14] como técnica de acceso al medio e incluirá
técnicas de estimación e igualación del canal en la parte del receptor, mejorando así el ren-
dimiento del sistema global. Todo el diseño de la arquitectura eficiente se hará mediante
el uso de herramientas de síntesis de alto nivel (HLS) para el modelado de la componente
hardware y se obtendrá una aproximación HW/SW, utilizando una plataforma SoC.

Para conseguir este objetivo global se ha realizado una lista de objetivos parciales que
se van a ir abordando con más detalle a lo largo de los siguientes capítulos:
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• Estudio de la técnica de acceso al medio de modulación multiportadora basada en
bancos de filtros (FBMC) teniendo en cuenta las particularidades del canal PLC de
banda ancha recogidas en el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10]. El objetivo es conocer
cada una de las partes que compone esta técnica de modulación en los sistemas de
transmisión PLC.

• Estudio de la técnica de estimación de canal e igualación de canal para sistemas
multiportadora FBMC, con el fin de mejorar la transmisión punto a punto. Para
ello se determinará la técnica de estimación de canal a utilizar, que permita obtener
una representación del canal lo más fidedigna posible. Posteriormente se realizará la
igualación de canal o ecualización, para compensar los efectos no deseados que se
han introducido en la señal recibida tras su paso por el canal PLC.

• Definición de arquitecturas eficientes para la implementación en tiempo real de las
propuestas realizadas. Una vez realizado los estudios previos, se llevará a cabo el
diseño de la arquitectura, lo cual requerirá de un estudio en coma fija y coma flotante
de la arquitectura. A partir de los resultados y las características del sistema, se
evaluará la posibilidad de realizar un diseño mixto HW/SW que contenga partes en
coma fija y otras en coma flotante, mejorando así las prestaciones de precisión del
sistema.

• Con el modelo anterior definido, se pretende realizar una implementación de la pro-
puesta realizada haciendo uso de herramientas de síntesis de alto nivel. Este proceso
evaluará el sistema en términos de recursos hardware necesarios para su implemen-
tación. Se evaluará la posibilidad de realizar la implementación de la arquitectura de
forma paralela o secuencial. Esto implica que se estudie la posibilidad de reutilizar
los recursos disponibles alcanzando las restricciones de tiempo real impuestas por
el sistema. El objetivo es alcanzar el compromiso entre consumo de recursos y el
rendimiento de la arquitectura.

• Para aquellas partes de la arquitectura que se han definido en coma flotante o que
presentan una menor exigencia computacional, se estudiará la viabilidad de utili-
zar sistemas basados en multiprocesador frente al diseño hardware. Esto conduce al
planteamiento de una solución heterogénea lo más eficiente posible, para ello se de-
be establecer el medio de comunicación entre los diferentes núcleos, explorando las
posibilidades que tiene cada dispositivo.

• Con la arquitectura definida, se procederá a evaluar y validar la propuesta mediante
pruebas experimentales. Este punto abordará la implementación en un SoC de las
etapas de emisor y receptor con las diferentes técnicas de estimación e igualación de
canal evaluadas anteriormente.





Capítulo 3

Aspectos de la modulación FBMC,
estimación e igualación de canal

3.1 Introducción

Entre todos los estándares que regulan las comunicaciones PLC se va a tomar como refe-
rencia el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10]. En este documento se establecen las especi-
ficaciones de acceso a la capa física para PLC de banda ancha. Entre las especificaciones
se pueden encontrar las técnicas de acceso al medio propuestas por el estándar, las cuales
proponen usar las técnicas multiporadora basadas en banco de filtros (FBMC, Filter Bank
Multiple Carrier).

Como se ha indicado en el capítulo anterior, a diferencia de OFDM, las técnicas FBMC
no hacen uso del prefijo cíclico (CP, Cylic Prefix) mejorando la eficiencia espectral. Ade-
más, el uso de filtros prototipos adecuados permite reducir el ICI debido a que los lóbulos
laterales que presentan están más atenuados.

Por otro lado, para mejorar la comunicación se va a hacer uso de un estimador e igua-
lador de canal. El estándar no establece ninguna técnica de estimación de canal a utilizar,
por lo tanto, cualquiera de las mencionadas en el capítulo anterior puede ser utilizada.
En [Nom17] se hace uso de un estimador LS para canales PLC. Este estimador trata de
minimizar el error entre la señal transmitida y recibida, obteniendo así la estimación del
canal. Al tratarse de un estimador sencillo, se va a considerar éste para llevar a cabo la
implementación. Hay que tener en cuenta las secuencias que se van a usar, ya que deben
tener buenas propiedades de auto-correlación y correlación cruzada para obtener de forma
eficiente la estimación del canal.

En cuanto a la igualación de canal, los ecualizadores ASCET tienen la ventaja de estar
preparados para usarse con bancos de filtros basados en el coseno modulado (CMFB,
Cosine Modulated Filter Bank) y seno modulado (SMFB, Sine Modulated Filter Bank),
que serán los utilizados. Estos ecualizadores también poseen la desventaja de tener que
duplicar en la etapa de recepción ambos bancos filtros, uno para CMFB y otro para
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SMFB. No obstante, este tipo de ecualizador presenta un buen rendimiento en medios
de comunicación ruidosos y con notables interferencias, siempre que se utilice un orden
superior al 0-ASCET.

Con todo esto, en la figura 3.1 se muestra el diagrama de bloques de la arquitectura
propuesta. En ella se muestra el transmisor y receptor FBMC basados en CMFB. Además,
la etapa de recepción incluye los bloques de estimación de canal y cálculo de coeficientes
para el ecualizador ASCET. Al utilizar el igualador ASCET, se puede comprobar que el
receptor contiene dos bancos de filtros en paralelo (CMFB y SMFB). Por último, cabe
destacar que el transmisor FBMC incluye un bloque donde se almacenan las secuencias
que se enviarán por el canal para obtener la estimación.
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Figura 3.1: Diagrama de bloques del transmultiplexor FBMC, incluyendo el estimador y ecualizador de
canal ASCET.

A continuación se va a realizar una descripción de cada uno de los bloques que com-
ponen el transmisor FBMC. Para el receptor FBMC sólo se describirán aquellos módulos
que difieren con respecto al transmisor, como son el banco de filtros, el módulo matrices IJ
y el módulo DST4e, así como los módulos de estimación y ecualización de canal que se
incluyen en el receptor FBMC.
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Una vez descrito cada módulo del sistema, se procederá a realizar un estudio sobre la
subdivisión modular, con el fin de determinar el reparto de los módulos entre la PL (hard-
ware) y el PS (software). Este reparto tendrá en cuenta las restricciones temporales del
conjunto impuestas por el estándar, así como las características de cada módulo, definien-
do una arquitectura mixta HW/SW.

3.2 Transmisor FBMC

En la figura 3.2 se muestra un diagrama de bloques del transmisor FBMC. En esta fi-
gura se puede observar un conjunto de bloques conectados en cascada que conforman el
CMFB del transmisor FBMC. Cada uno de los bloques que lo componen serán descritos
funcionalmente a lo largo de esta sección. Por otro lado, el bloque Secuencias estima-
ción almacena las tramas que permitirán realizar la estimación de canal en la etapa de
recepción.
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Figura 3.2: Diagrama de bloques del transmisor FBMC con el módulo Secuencias estimación, para la
estimación de canal.

3.2.1 Módulo Multiplicador θ

El módulo Multiplicador θ realiza el producto de cada una de las señales de entrada Vm[k]
por la constante θm. En (3.1) se muestra la descripción matemática de θm; siendo m el
índice de cada una de lasM subportadoras de entrada y Θk un ángulo de fase que permite
reducir la potencia de pico de la señal de salida. El ángulo de fase Θk viene definido en
el estándar IEEE 1901/2010 y se pueden consultar en [IEE10, Tabla 14-10]. Como se
indica en la referencia, los valores que puede tomar Θk son 0 ó π, siendo k el índice de la
subportadora.

θm = cos(Θk) · cos
��

π

2 ·
�
m+ 1

2

���
·
√

2 siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.1)
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Los valores resultantes de (3.1) son 1 ó −1. Por lo tanto, el resultado Xm[k] generado
por este módulo será la misma señal de entrada Vm[k] cuando se multiplique por θm = 1;
o ella misma negada cuando se multiplique por θm = −1. La expresión de la señal de
salida Xm[k] del módulo Multiplicador θ se expresa en (3.2), donde m es el índice de cada
una de las M subportadoras.

Xm[k] = Vm[k] · θm siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.2)

3.2.2 Módulo Transformada Discreta del Coseno

Siguiendo el orden, el siguiente bloque del transmisor es el módulo Transformada Discreta
del Coseno; este módulo realiza la transformada DCT tipo IV par (DCT4e). Esta se basa
en la transformada rápida de Fourier (FFT, Fast Fourier Transform); pero, a diferencia
de la FFT, la DCT4e se caracteriza por su capacidad de compactar la energía, y además
tiene la propiedad de que la DCT4e directa e inversa son análogas, de forma que no es
necesario implementar un bloque diferente en la etapa de recepción, como sí ocurre con el
caso de la FFT, implementando la inversa de la transformada rápida de Fourier (IFFT,
Inverse Fast Fourier Transform).

En (3.3) se describe matemáticamente la expresión de la DCT4e, donde Xm[k] es
la entrada y pm[n] es la correspondiente salida transformada. Como anteriormente, el
subíndice m se corresponde con cada una de las M subportadoras del sistema.

pm[n] =
M−1∑
l=0

Xl[k] · cos
�
π

M

�
m+ 1

2

��
l + 1

2

��
siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.3)

Como se ha mencionado con anterioridad, la descripción matemática de la DCT4e se
puede expresar en función de la FFT. Esto se ha realizado definiendo cuatro etapas como
se muestra en la figura 3.3. A continuación se describe matemáticamente la forma de
obtener la DCT4e a partir de la FFT.

. . .

FFT
Cambio de

orden

. . .

DCT4e

X0[k]

X1[k]

XM-1[k]

pC0
[n]

pC1
[n]

pCM-1
[n]

. . .

y0[n]

y1[n]

yM-1[n]

. . .

Y0[k]

Y1[k]

YM-1[k]

. . .

z0[k]

z1[k]

zM-1[k]

Multiplicador

e-jπ(2m+1)/4M

Multiplicador

e-jπm/2M

Figura 3.3: Diagrama de bloques del módulo DCT4e dividido en cuatro etapas.



3.2 Transmisor FBMC 23

La primera de las etapas de la DCT4e realiza la multiplicación de la señal de entra-
da Xm[k] por un factor

�
e

−jmπ
2M

�
como se muestra en (3.4), donde m representa a cada

una de las M subportadoras.

Ym[k] = Xm[k] ·
�
e

−jmπ
2M

�
siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.4)

La segunda etapa consiste en realizar la FFT de M puntos. En este caso, se usa un
algoritmo eficiente para la FFT, como el algoritmo Cooley-Tukey [Coo65]. Esta etapa se
describe en (3.5), donde Yl[k] es la señal de entrada a la FFT, ym[n] es el resultado de
la FFT y m es el índice de cada una de las M subportadoras.

ym[n] =
M−1∑
l=0

Yl[k] ·
�
e

−2πj
M
·l·m
�

siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.5)

En la tercera etapa, se ordena la salida de la FFT ym[n], aplicando el conjugado a las
muestras impares del resultado de la FFT. En (3.6) se describe matemáticamente esta
etapa, donde i = 0, . . . ,M/2− 1 y zm[n] es la salida de esta etapa.

z2i[n] = yi[n]
z2i+1[n] = conj (yM−i−1[n]) siendo i = 0, . . . ,M/2− 1

(3.6)

La última etapa de la FFT realiza una multiplicación por un factor similar a la primera
etapa, pero en este caso el factor es

�
e

−j(2m+1)π
4M

�
. El resultado de la DCT4e pCm [n] es el

resultado de la parte real IRe del producto de la señal de entrada zm[n] por el factor
mencionado

�
e

−j(2m+1)π
4M

�
y multiplicado por dos. Esta etapa se puede expresar como se

muestra en (3.7), donde m es el índice de cada una de las M subportadoras.

pCm [n] = 2 · IRe
[
zm[n] ·

(
e

−j(2m+1)π
4M

)]
siendo m = 0, . . . ,M − 1 (3.7)

Cabe destacar que en el caso de operar con entradas complejas, esta etapa se debería
realizar dos veces, una para la parte real de los datos de entrada, lo que genera la parte
real de los datos de salida; y otra para la parte imaginaria de los datos de entrada, lo que
genera la parte imaginaria de los datos de salida.

Como se ha mencionado anteriormente, la DCT4e directa e inversa presentan la misma
definición. Sin embargo, ha de tenerse en cuenta que en el caso del receptor, la señal de
entrada será p̂Cm [n] y el resultado se denota como Ĉm[k] en la figura 3.1, en lugar de
Xm[k] y pCm [n] para el caso del transmisor.
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3.2.3 Módulo Matrices IJ

El siguiente módulo, denominado Matrices IJ, realiza la multiplicación de la señal de en-
trada pCm [n] por una combinación de las matrices identidad IM y la matriz de intercambio
(exchange matrix) JM . A diferencia de la matriz identidad, la matriz de intercambio pre-
senta en la diagonal secundaria todos los elementos a 1 y el resto de elementos de la matriz
son 0. La combinación de ambas matrices en este módulo genera S señales de salida qs[n],
siendo S = 2 ·M . En (3.8) se muestra la descripción matemática de este módulo, donde
pC [n] representa el vector de M subportadoras de entrada y m el índice de cada una
de las M subportadoras. Cabe destacar que las S/2 últimas señales de salida tienen un
retardo de una unidad.

qm[n] = pC [n] ( IM − JM) = pCm [n]− pCM−1−m [n]
qM+m[n− 1] = pC [n] (−IM − JM) = −pCm [n]− pCM−1−m [n]

siendo m = 0, . . . ,M − 1

(3.8)

En la figura 3.4 se muestra el diagrama de bloques de esta etapa, donde se identifican
las M señales de entrada pCm [n] y las S señales de salida qs[n] con el retardo correspon-
diente.

qM+m[n]

qm[n]pCm
[n]

(I+J)

(-I-J) z
-1

Figura 3.4: Diagrama de bloques del módulo Matrices IJ.

Este módulo permite adaptar las M subportadoras de entrada al sistema con el ban-
co de filtros polifásico que, como se verá a continuación, se define como un conjunto
de S = 2 ·M filtros de Respuesta Finita al Impulso (FIR, Finite Impulse Response) de
orden siete.

3.2.4 Módulo Banco de Filtros Polifásico

Después del módulo Matrices IJ, se encuentra el banco de filtros polifásico. Este módulo
consiste en un banco de filtros Gs(z), el cual se define como un conjunto de S = 2 ·M
filtros FIR de orden siete, cuyos coeficientes no nulos son únicamente el primero gs,0 y el
tercero gs,2. En (3.9) se muestra la definición de filtro Gs(z).

Gs(z) = gs,0 + gs,2 · z−2 (3.9)
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Tanto en el transmisor como en el receptor se utiliza el mismo banco de filtros. Es
necesario mencionar que a la salida del módulo del banco del filtros se obtienen de nuevoM
señales tm[n], a partir de las S señales de entrada qs[n]; para ello, las S/2 primeras señales
de la salida del banco de filtros se suman con las siguientes S/2 señales. Esto se describe
en (3.10), donde m representa cada una de las M subportadoras del sistema.

tm[n] = qm[n] · gm,0 + qm[n− 2] · gm,2 + ...

...+ qM+m[n] · gM+m,0 + qM+m[n− 2] · gM+m,2

siendo m = 0, . . . ,M − 1

(3.10)

3.2.5 Módulo Multiplicador constante

El último de los módulos del FBMC transmisor es el Multiplicador constante 1/
√

2. En
este caso se multiplica cada una de las M señales tm[n] por el factor constante 1/

√
2,

obteniendo así la salida del banco de filtros wm[n]. La descripción matemática de este
módulo se muestra en (3.11).

wm[n] = tm[n] · (1/
√

2) siendo m = 0, ...,M − 1 (3.11)

3.2.6 Módulo Secuencias para la estimación

Como se ha comentado en el apartado 2.3.1, uno de los estimadores de canal más sen-
cillos es el estimador de mínimos cuadrados (LS, Least Squares). Este tipo de estimador
minimiza el error cuadrático entre los símbolos piloto transmitidos y los recibidos. Esta
propiedad va a permitir que se obtenga una estimación del canal ĤPLC . La forma detallada
de obtener esta estimación se describirá en el apartado 3.3.4 de la etapa de recepción, ya
que este bloque únicamente se encarga de enviar dichos símbolos piloto. A continuación,
se detallan las características de estos símbolos piloto.

Los símbolos piloto son secuencias formadas por los conjuntos complementarios de
secuencias (CSS, Complementary Sets of Sequences). En este caso se intercalan dos se-
cuencias CSS de longitud M antes del envío de información útil por el canal. La principal
característica de las secuencias CSS es que tienen buenas propiedades de auto-correlación
y correlación cruzada.

Por tanto, en la etapa de transmisión se almacenan las dos secuencias CSS que se
emiten antes del envío de datos. Sin embargo, para realizar correctamente la estimación
de canal, es necesario que el transmisor y el receptor se encuentren sincronizados; para
ello antes de realizar el envío de las secuencias utilizadas para llevar a cabo la estimación,
se deberán enviar otro tipo de secuencias para la sincronización del sistema. En este caso,
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se considera que el sistema tiene una sincronización perfecta y no se hace uso de las
secuencias para la sincronización.

En la figura 3.5 se muestra un ejemplo de envío de tramas. En ésta se indica el preám-
bulo formado por los paquetes S0, S1, C0 y C1, así como la trama de datos formado por los
sucesivos paquetes D0, D1, . . . . Cada uno de los paquetes está compuesto porM muestras,
coincidiendo con el número de M subportadoras. Como se puede observar, antes de las
tramas de estimación de canal (C0 y C1), se enviarían los paquetes S0 y S1 para llevar a
cabo la sincronización del sistema.

...S0 S1

tCPLC

C0 C1 D0 D1
...S0 S1 C0 C1

Tiempo

Trama de 
sincronización

Trama de 
estimación

Trama de 
datos

Figura 3.5: Esquema de la trama de paquetes de sincronismo, estimación de canal y datos por el canal.

En el apartado 2.3 se ha explicado el concepto de tiempo de coherencia del canal tCPLC ,
el cual se establece en 600 µs en [Cor06, Zim02b]. Si no se supera este tiempo, es posible
considerar el canal PLC como un sistema lineal e invariante en el tiempo (LTI, Linear
Time-Invariant), compensando así los efectos introducidos por el canal mediante el uso
de un ecualizador. Cabe destacar que el tiempo máximo que debe trascurrir entre el envío
de las tramas de estimación de canal no debe superar el tCPLC .

En resumen, este módulo realiza el control para la multiplexación entre las tramas de
estimación de canal y los paquetes de datos, según corresponda en cada caso, en base al
tiempo de coherencia del canal PLC (tCPLC ).

3.3 Receptor FBMC

El receptor FBMC es análogo al transmisor FBMC, siendo complementarios los bloques
descritos anteriormente. Sin embargo, para realizar la igualación de canal en esta etapa,
es necesario disponer del CMFB y el SMFB en paralelo. Como se ve en la figura 3.6, se
han fusionado ambos bancos de filtros para simplificar y disponer de una arquitectura
final más eficiente.

Las partes comunes a ambos bancos de filtros son el móduloMultiplicador por constante
y el Banco de Filtros. A partir del módulo Matrices IJ difieren, siendo este módulo el
que genera las salidas p̂Cm [n] y p̂Dm [n] para ambos bancos de filtros CMFB y SMFB,
respectivamente.

A continuación se detallan los módulos Banco de Filtros, Matrices IJ, DST4e, Estima-
ción de canal y Cálculo de Coeficientes para el Ecualizador por subportadora L-ASCET.
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Figura 3.6: Diagrama de bloques del receptor FBMC, incluyendo la etapa de estimación y ecualización
de canal, así como el cálculo de coeficientes para el ecualizador ASCET.

En este último módulo se detallará el cálculo de los coeficientes necesarios para la igua-
lación de canal.

3.3.1 Módulo Banco de Filtros Polifásico

El módulo Banco de Filtros del receptor es ligeramente diferente al del transmisor. El
filtro Gs(z) no varía, por lo que la definición anterior del filtro (3.9) sirve para este módulo.
Sin embargo, en este caso, el número de entradas de este módulo t̂m[n] es de M señales y
produce S = 2 ·M señales de salida q̂s[n]. En (3.12) se muestra la expresión matemática
de este módulo.

q̂m[n] = t̂m[n] · gm,0 + t̂m[n− 2] · gm,2
q̂M+m[n− 1] = t̂m[n] · gm,0 + t̂m[n− 2] · gm,2

siendo m = 0, . . . ,M − 1

(3.12)

Cabe destacar que en la etapa de recepción lasM últimas señales de salida q̂s[n] tienen
un retardo de una unidad. Este retardo es análogo al que existía en el transmisor FBMC
en el módulo Matrices IJ.
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3.3.2 Módulo Matrices IJ

Como se ha comentado anteriormente, este módulo es el que difiere entre el CMFB y
el SMFB, y por tanto genera las M señales de salida para ambos filtros. Cada una de
las salidas de este módulo p̂Cm [n] y p̂Dm [n], se corresponden con la salida al CMFB y el
SMFB, respectivamente. Ambas salidas se obtienen a partir de la señal de entrada q̂s[n],
mediante la combinación de la matriz identidad IM y la matriz de intercambio (exchange
matrix) JM , siendo S = 2 ·M . Esta combinación es complementaria a la que se realizaba
en el transmisor; y además, para el caso del SMFB, es complementaria a la del CMFB.
En (3.13) y (3.14) se muestra la definición de las salidas del CMFB y el SMFB respecti-
vamente, donde q̂1[n] es el vector de las M primeras señales de entrada q̂s[n] y q̂2[n] el
vector de las M últimas señales de entrada q̂s[n], para el número de entradas S = 2 ·M .

p̂Cm [n] = q̂1[n](IM + J)M + q̂2[n](IM − JM)
= q̂m[n] + q̂M−1−m[n] + q̂M+m[n]− q̂2·M−1−m[n]

siendo m = 0, . . . ,M − 1

(3.13)

p̂Dm [n] = q̂1[n](IM − JM) + q̂2[n](IM + JM)
= q̂m[n]− q̂M−1−m[n] + q̂M+m[n] + q̂2·M−1−m[n]

siendo m = 0, . . . ,M − 1

(3.14)

En la figura 3.7 se muestra el diagrama de bloques de este módulo. Cabe destacar que
las S señales de entrada generan un conjunto de M señales a la salida para cada uno de
los bancos de filtros que corresponda (CMFB y SMFB).

(I+J)

(I-J) +

+

pDm[n]^

pCm
[n]^qm[n]^

qM+m[n]^ (I-J)

(I+J)

Figura 3.7: Diagrama de bloques del módulo Matrices IJ del receptor FBMC, el cual genera las salidas
p̂Cm [n] y p̂Dm

[n], correspondientes al CMFB y SMFB.

3.3.3 Módulo Transformada Discreta del Seno

Siguiendo el diagrama de bloques de la figura 3.6, el siguiente módulo en el receptor
FBMC son los módulos DCT4e y DST4e, para el CMFB y el SMFB respectivamente.
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Como se ha mencionado en el apartado 3.2.2, una de las propiedades de las DCT4e es que
la forma directa e inversa son iguales, por tanto, en el receptor FBMC el módulo DCT4e
es igual que el descrito en la subsección 3.2.2 para el transmisor FBMC.

En cuanto a la transformada DST4e, se puede definir matemáticamente como la ex-
presión (3.15), donde p̂Dm[n] y D̂m[k] se corresponden con la señal de entrada y salida
respectivamente.

D̂m[k] =
M−1∑
n=0

p̂Dm[n] sin
�
π

M

�
n+ 1

2

��
k + 1

2

��
siendo k = 0, . . . ,M − 1

(3.15)

Al igual que anteriormente, se podría partir de (3.15), descomponiendo el algoritmo en
etapas y utilizar la FFT para obtener la DST4e. Sin embargo, de acuerdo con la propiedad
descrita en [Sha08], se puede obtener la DST4e a partir de la DCT4e, multiplicando las
entradas impares de la DCT4e por −1 e invirtiendo el orden de las señales de salida
de la DCT4e. Considerando esta propiedad, la DST4e se puede definir como se muestra
en (3.16) a partir de la DCT4e.

D̂m[M−1−k] =
M−1∑
n=0

(−1)np̂Dm[n] cos
�
π

M

�
n+ 1

2

��
k + 1

2

��
siendo k = 0, . . . ,M − 1

(3.16)

En la figura 3.8 se muestra el diagrama de bloques del módulo DST4e, a partir de
la DCT4e; cabe destacar que estos módulos adicionales no implican una sobrecarga ope-
racional, ya que sólo implica realizar un cambio de signo y reordenar la salida de la DCT4e.

(-1)k

. . .

. . .

. . .DCT4e

. . .

D0[k]

D1[k]

DM-1[k]

p0[n]

p1[n]

pM-1[n]^

^

^ ^

^

^

Figura 3.8: Diagrama de bloques del cálculo de la DST4e a partir de la DCT4e.

La propiedad descrita permite simplificar la posterior forma de implementar el algo-
ritmo del receptor, desarrollando la arquitectura para la DCT4e y aplicando la propiedad
anterior para obtener la DST4e.
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3.3.4 Módulo de Estimación de canal

Considerando el canal PLC como un canal discreto, con un número finito de etapas,
este canal se puede modelar con un sistema lineal variante en el tiempo. Sin embargo,
teniendo en cuenta el tiempo de coherencia del canal tCPLC , si dicho tiempo no se supera,
el canal se puede considerar un sistema lineal e invariante en el tiempo (LTI). Es decir,
el canal puede modelarse como un conjunto de ganancias o constantes complejas como se
muestra en (3.17), siendo HPLC [k] la respuesta en frecuencia del canal y l cada una de las
componentes del canal con longitud L.

HPLC [k] =
L∑
l=0

hl[k] · z−l (3.17)

Como se ha indicado en el apartado 3.2.6, el módulo transmisor envía dos secuencias
CSS a través del canal (CSS0[n] y CSS1[n]), recibiendo esas señales en el sistema receptor
(rCSS0 [n] y rCSS1 [n]). Estas señales recibidas se pueden expresar como se muestra en (3.18),
siendo RCSSx [k] la FFT de la señal recibida y el subíndice x el identificador de cada una
de las secuencias CSS. HPLC [k] es la respuesta en frecuencia del canal PLC y N [k] la
FFT del ruido presente en el canal.

RCSSx [k] = FFT (CSSx[n]) ·HPLC [k] +N [k] (3.18)

Para obtener la estimación del canal ĤLSx [k] mediante un estimador LS, se realiza
la división de los símbolos piloto recibidos RCSSx [k] entre la FFT de los símbolos piloto
transmitidos CSSx[k]. En (3.19) se muestra la descripción matemática de esta etapa,
donde el subíndice x es el identificador de cada símbolo piloto CSS. Cabe destacar que
RCSSx [k] y CSSx[k] se representan en el dominio de la frecuencia.

ĤLSx [k] = RCSSx [k]
CSSx[k] =

= CSSx[k] ·HPLC [k] +N [k]
CSSx[k] =

= HPLC [k] + N [k]
CSSx[k]

= HPLC [k] + 1
SNR

(3.19)

Para obtener la respuesta en frecuencia de la estimación de canal, este módulo debe
realizar la FFT de cada uno de los símbolos piloto recibidos rCSSx [n] y dividirlo por la
FFT de su correspondiente símbolos transmitidos CSSx[k], los cuales son conocidos a
priori. Por tanto, esto es equivalente a realizar la multiplicación de la FFT de los símbolos
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piloto recibidos rCSSx [n] por una constante conocida KCSSx , siendo KCSSx la inversa de
la FFT de los símbolos transmitidos CSSx[k], como se muestra en (3.20).

ĤLSx [k] = FFT{rCSSx [n]}
FFT{CSSx[n]} =

= FFT{rCSSx [n]} · 1
FFT{CSSx[n]} =

= FFT{rCSSx [n]} · KCSSx

(3.20)

Una vez que se ha obtenido la estimación LS de cada uno de los símbolos con cada una
de las estimaciones ĤLS0 [k] y ĤLS1 [k], se realiza una media aritmética de ambas. En (3.21)
se expresa este proceso de forma matemática, siendo ĤE[k] la respuesta en frecuencia del
canal estimado.

ĤEm [k] = ĤLS0 [k] + ĤLS1 [k]
2 (3.21)

Para evitar el ruido impulsivo asíncrono presente en los canales PLC [And09], se limita
la salida de la estimación obtenida ĤE[k]. Si se supera el umbral Thr, a la salida se le
asignará el valor del Thr/2. En (3.22) se muestra la descripción de este proceso, donde m
es la longitud de la estimación de canal obtenida que coincide con el número de muestras
de las secuencias CSS.

ĤPLCm [k] =
{
ĤEm [k] si ĤEm [k] < Thr

Thr/2 si ĤEm [k] > Thr

}
(3.22)

Esta estimación ĤPLC [k] tiene el mismo número de puntos que el númeroM de subpor-
tadoras del sistema. Sin embargo, para obtener los coeficientes del ecualizador se precisa
de un mayor número de puntos y depende del orden del ecualizador ASCET utilizado. Por
tanto, para aumentar el número de puntos de la estimación ĤPLC [k] y adaptarlo al orden
de ecualizador ASCET utilizado, se ha optado por realizar la interpolación de la estima-
ción de canal obtenida ĤPLC [k]. En la siguiente subsección se indica el número de puntos
requeridos por cada orden de ecualizador ASCET que definirá el factor de interpolación
R que se aplica a la estimación ĤPLC [k].

3.3.5 Módulo para la igualación de canal

La etapa de ecualización de canal permite compensar los efectos no deseados introducidos
por el canal. Para ello es necesario tener un modelo del canal utilizado, o una estimación
del mismo, y así realizar la igualación de la señal recibida.
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En los sistemas multiportadora, la ecualización se debe realizar en cada una de las
subportadoras de forma independiente; a este tipo de ecualizador se le conoce como ecua-
lizador por subportadora (PSE, Per-Subcarrier Equalizer). Un caso particular de PSE
para los sistemas FBMC es el ASCET, el cual se basa en dos bancos de filtros FIR para-
lelos, uno para el banco de filtros del coseno CMFB y otro para el seno modulado SMFB.
Por último, para cada subportadora se suma el resultado de ambos filtros FIR. El número
de etapas del filtro FIR es (2 · L + 1), siendo L el orden del ecualizador ASCET. Cabe
destacar que el uso de ecualizadores ASCET con órdenes superiores a dos no implica una
mejora significativa en la calidad de la señal recibida para canales PLC [Pin14], pero sí
que aumenta la complejidad del cálculo de los coeficientes para el ecualizador.

En términos generales, la etapa de ecualización se puede expresar como se muestra
en (3.23), siendo X̂Cm [k] y X̂Dm [k] las salidas del CMFB y SMFB, respectivamente. Por
otro lado, los símbolos cl,m y dl,m representan los coeficientes del filtro FIR, los cuales son
dependientes del canal, param = 0, . . . ,M−1 , siendo L el orden del ecualizador ASCET.

V̂m[k] =
2L∑
l=0

cl,m · X̂Cm [k − l] +
2L∑
l=0

dl,m · X̂Dm [k − l] (3.23)

De forma general, el número de puntos que debe tener la estimación del canal ĤPLC [k],
se puede generalizar en función del orden del ecualizador ASCET como 2L+1 ·M , obte-
niendo así que el número de puntos del 0-ASCET, 1-ASCET y 2-ASCET es de 2 ·M ,
4 ·M y 8 ·M , respectivamente.

El método para obtener los coeficientes del ecualizador cl,m y dl,m para el 0-ASCET y 1-
ASCET se ha descrito en [Cru16]. Para el caso 2-ASCET se describe en [Pin15]. Con el fin
de analizar la complejidad que tiene esta etapa, a continuación se recoge la descripción ma-
temática para realizar el cálculo de los coeficientes necesarios para el ecualizador ASCET.

3.3.5.1 Coeficientes para el ecualizador 0-ASCET

Como se muestra en (3.24), el ecualizador Em(Ω) puede expresarse en función del canal,
siendo HCh(Ω) la respuesta en frecuencia del canal y el símbolo ∗ es el operador conjugado.

Em(Ω) = H∗Ch(Ω)
‖HCh(Ω)‖2 (3.24)

Particularizando (3.24) para Ω = (2k + 1) 2π
4·M , se obtiene que Em(Ω) puede expresarse

de forma compleja como se muestra en (3.25), siendo c0,m la parte real y d0,m la parte
compleja de Em(Ω). Cabe destacar que c0,m y d0,m son los coeficientes del filtro FIR para
el caso L = 0.

Em(Ω)|Ω=(2k+1) 2π
4·M

= c0,m − j · d0,m (3.25)
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Para el orden cero del ecualizador ASCET (0-ASCET), los efectos introducidos por el
canal se compensan multiplicando cada salida del CMFB y del SMFB por las constantes
c0,m y d0,m respectivamente, ya que el orden del filtro FIR es la unidad.

Como se indica en [Alh01], el ecualizador 0-ASCET es utilizado en canales que no
sufren variaciones rápidas en el ancho de banda de cada subportadora. Sin embargo, para
el caso de PLC esto no ocurre y, por tanto, es recomendable utilizar ordenes superiores
de este tipo de ecualizadores.

3.3.5.2 Coeficientes para el ecualizador 1-ASCET

Para el caso del ecualizador 1-ASCET, en [Yan07] se define como un filtro FIR de tres
etapas, como se muestra en (3.26).

Em(ejω) = ε0,me
jω + ε1,m + ε2,me

−jω (3.26)

Con el objetivo de obtener los valores para cada filtro FIR de (3.26), se seleccionan algunos
puntos frecuenciales para cada subportadora m. Siguiendo los pasos mostrados en [Izu07,
Yan07, Iha06], los puntos seleccionados son ω = 0, π2 , π para las subportadoras pares; y
ω = −π,−π

2 , 0 para las subportadoras impares. El resultado del ecualizador 1-ASCET
se muestra en (3.27) y (3.28) para las subportadoras pares e impares, respectivamente,
siendo m cada una de las M subportadoras del sistema.

Subportadoras pares:

Em(ejω) =


ε0,m + ε1,m + ε2,m = η0,m para ω = 0

jε0,m + ε1,m − jε2,m = η1,m para ω = π

2
−ε0,m + ε1,m − ε2,m = η2,m para ω = π

 (3.27)

Subportadoras impares:

Em(ejω) =


−ε0,m + ε1,m − ε2,m = η0,m para ω = −π

−jε0,m + ε1,m + jε2,m = η1,m para ω = −π2
ε0,m + ε1,m + ε2,m = η2,m para ω = 0

 (3.28)

En (3.27) y (3.28), cada uno de los términos ηx,m mencionados se definen como se
muestra en (3.29), siendo el símbolo ∗ es el operador conjugado.

ηl,m = H∗Ch(ej(2k+l) π
4M )∥∥∥HCh(ej(2k+l) π

4M )
∥∥∥2 siendo l = 0, 1, 2 (3.29)

Por tanto, cada uno de los filtros FIR del 1-ASCET se definen como se muestra en
(3.30), (3.31) y (3.32), siendo de signo positivo las subportadoras pares y de signo negativo
las impares.



34 Capítulo 3. Aspectos de la modulación FBMC, estimación e igualación de canal

ε0,m = ±1
2

(η0,m − η2,m

2 − j
(
η1,m −

η0,m + η2,m

2

))
(3.30)

ε1,m = η0,m + η2,m

2 (3.31)

ε2,m = ±1
2

(η0,m − η2,m

2 + j
(
η1,m −

η0,m + η2,m

2

))
(3.32)

Se puede determinar que cada uno de los filtros (3.30), (3.31) y (3.32) se pueden
descomponer como coeficientes complejos según (3.33), siendo cl,m la parte real y dl,m la
parte imaginaria, que se corresponden con los coeficientes del filtro FIR del CMFB y del
SMFB, respectivamente.

εl,m = cl,m − jdl,m siendo l = 0, 1, 2 (3.33)

3.3.5.3 Coeficientes para el ecualizador 2-ASCET

Por último, el ecualizador 2-ASCET puede tratarse como un filtro FIR de cinco etapas y
se puede definir como se muestra en (3.34).

Em(ejω) = ε0,me
j2ω + ε1,me

jω + ε2,m + ε3,me
−jω + ε4,me

−j2ω (3.34)

Como en el caso anterior, se seleccionan cinco frecuencias que permiten resolver el sis-
tema de ecuaciones para obtener los coeficientes del filtro. Las frecuencias seleccionadas en
este caso son ω = 0, π4 ,

π
2 ,

3π
4 , π para las subportadoras pares y ω = −π,−3π

4 ,−
π
2 ,−

π
4 , 0 pa-

ra las subportadoras impares. En (3.35) y (3.36) se recoge el sistema de ecuaciones para las
subportadoras pares e impares, respectivamente, siendo α =

√
2/2(1 + j) y β =

√
2/2(1− j).

Subportadoras pares:

Em(ejω) =



ε0,m + ε1,m + ε2,m + ε3,m + ε4,m = η0,m para ω = 0

jε0,m + αε1,m + ε2,m + βε3,m − jε4,m = η1,m para ω = π

4
−ε0,m − jε1,m + ε2,m + jε3,m − ε4,m = η2,m para ω = π

2
−jε0,m − βε1,m + ε2,m − αε3,m + jε4,m = η3,m para ω = 3π

4
ε0,m − ε1,m + ε2,m − ε3,m + ε4,m = η4,m para ω = π


(3.35)
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Subportadoras impares:

Em(ejω) =



ε0,m − ε1,m + ε2,m − ε3,m + ε4,m = η0,m para ω = −π

jε0,m − αε1,m + ε2,m − βε3,m − jε4,m = η1,m para ω = −3π
4

−ε0,m − jε1,m + ε2,m + jε3,m − ε4,m = η2,m para ω = −π2
−jε0,m + βε1,m + ε2,m + αε3,m + jε4,m = η3,m para ω = −π4

ε0,m + ε1,m + ε2,m + ε3,m + ε4,m = η4,m para ω = 0


(3.36)

Cada uno de los términos ηx,m mencionados se definen como se muestra en (3.37).

ηl,m = H∗Ch(ej(2k+l) π
4M )∥∥∥HCh(ej(2k+l) π

4M )
∥∥∥2 para l = 0, 1, 2, 3, 4 (3.37)

Resolviendo los sistemas de ecuaciones (3.35) y (3.36), se definen los coeficientes del
filtro FIR para el 2-ASCET como se muestra en (3.38), (3.39), (3.40), (3.41) y (3.42),
siendo de signo positivo las subportadoras pares y de signo negativo las subportadoras
impares.

ε0,m =1
4

[
(η1,m − 2η2,m + η3,m) +

√
2

2 (−η0,m + 2η1,m − 2η2,m + 2η3,m − η4,m)

+ j

�
−η1,m + η3,m +

√
2

2 (η0,m − η4,m)
�] (3.38)

ε1,m =± 1
4

[
(η0,m − η4,m)

− j
�
(η0,m − 2η1,m + 2η2,m − 2η3,m + η4,m) ·

�
1 +
√

2
��] (3.39)

ε2,m =1
2

[
(η0,m − η1,m + 2η2,m − η3,m + η4,m)

+
√

2
2 (η0,m − 2η1,m + 2η2,m − 2η3,m + η4,m)

] (3.40)

ε3,m =± 1
4

[
(η0,m − η4,m)

+ j
�
(η0,m − 2η1,m + 2η2,m − 2η3,m + η4,m) ·

�
1 +
√

2
��] (3.41)

ε4,m =1
4

[
(η1,m − 2η2,m + η3,m) +

√
2

2 (−η0,m + 2η1,m − 2η2,m + 2η3,m − η4,m)

− j
�
−η1,m + η3,m +

√
2

2 (η0,m − η4,m)
�] (3.42)
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Por último, cabe destacar que cada uno de los ηx,m mostrados anteriormente son com-
plejos, y por tanto, cada uno de los filtros (3.38), (3.39), (3.40), (3.41) y (3.42) se pueden
descomponer como coeficientes complejos como se muestra en (3.43); siendo cl,m la parte
real y dl,m la parte imaginaria, que se corresponden con los coeficientes del filtro FIR del
CMFB y del SMFB, respectivamente.

εl,m = cl,m − jdl,m para l = 0, 1, 2, 3, 4 (3.43)

3.4 Subdivisión modular

En los apartados 3.2 y 3.3 se ha detallado matemáticamente cada uno de los módulos que
componen el transmisor y receptor FBMC, así como la técnica de estimación y ecualización
de canal utilizada. En este apartado se van a tratar las restricciones temporales y número
de subportadoras que tiene el sistema FBMC, así como el planteamiento de la arquitectura
mixta HW/SW, definiendo qué módulos se implementarán en hardware y software.

3.4.1 Restricciones del sistema FBMC

En relación a las restricciones temporales del sistema, el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10]
fija la frecuencia de muestreo en fs = 62.5 MHz; esta frecuencia fs será un parámetro de
diseño. Por otro lado, el número de subportadoras total seleccionado para el sistema
FBMC es de M = 512 subportadoras. El estándar FFT 1901/2010 [IEE10] propone usar
un número mayor de subportadoras (1024 y 2048) de forma opcional, sin embargo esto
conlleva escalar los módulos para un número de puntos superior, manteniendo la misma
frecuencia de muestreo de cada subportadora fs.

Dada la frecuencia de muestreo fs para las M = 512 subportadoras, la frecuencia
para cada subportadora será de fC = 122.07 kHz. Es decir, cada uno de los módulos
relacionados con el sistema FBMC mostrados en los apartados 3.2 y 3.3 deberá procesar
los datos de entrada con esta frecuencia fC . Dicho de otro modo, cada módulo deberá
procesar lasM = 512 subportadoras con una periodo máximo de 8.192 µs, que es la inversa
de fC . En [IEE10, Tabla 14-12] se indica que se utiliza este parámetro como longitud del
símbolo.

Sin embargo, los módulos encargados de llevar a cabo la estimación de canal y cálculo
de coeficientes para la ecualización no son tan exigentes desde el punto de vista temporal,
ya que la estimación debe realizarse antes de superar el tiempo de coherencia del canal
tCPLC que se fija a 600 µs. Por tanto, en la etapa de recepción se llevará a cabo la estimación
de canal y cálculo de coeficientes con una frecuencia menor que la frecuencia necesaria
para realizar la demodulación de las subportadoras.
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3.4.2 Propuesta de particionado HW/SW

Estas restricciones temporales, junto con la complejidad matemática inherente del siste-
ma FBMC, hacen que este algoritmo presente una elevada carga computacional. Con el
objeto de soportar dicha carga computacional, los sistemas basados en FPGA ofrecen una
alternativa mediante la implementación de aceleradores hardware. Además, proporcionan
a la arquitectura del sistema flexibilidad a costa de consumir los recursos específicos del
dispositivo FPGA.

La tendencia actual de fabricación de los dispositivos integrados es incluir la mayor
parte de los módulos que componen un sistema electrónico en un mismo integrado o chip.
Estos dispositivos, conocidos como SoC, a diferencia de los microcontroladores, presentan
una arquitectura más compleja. En este sentido, su complejidad se debe a las arquitecturas
multinúcleo, donde más de un procesador se encuentra en un mismo chip, y en ocasiones,
pueden integrar también unidades de cálculo específicas o GPU (Graphic Process Unit).

La familia de MPSoC (Multi-Processor System-on-Chip) Zynq® de Xilinx [Bop15] in-
tegra en el SoC una FPGA, lo que permite beneficiarse de las características de ambos.
La combinación de FPGA junto con un potente microprocesador permite desarrollar ar-
quitecturas heterogéneas, donde las tareas software las puede llevar a cabo el procesador
o procesadores (dependiendo del dispositivo), y las tareas más exigentes desde el punto
de vista computacional se llevan a cabo en la parte hardware (FPGA).

El particionado HW/SW permite realizar un reparto de las diferentes tareas entre
la parte hardware (FPGA) y la parte software (procesador). Los módulos que tengan
unas exigentes restricciones temporales son idóneos para llevar su implementación en la
parte hardware, así como aquellos que presenten cierta regularidad en su algoritmo. En
contraposición, aquellos módulos que no tengan restricciones temporales tan exigentes,
pueden llevarse a cabo en la parte software.

Otro aspecto a considerar es el intercambio de información entre la parte hardware y
la parte software, así como la sincronización entre ambos. En ambos casos se introdu-
cen penalizaciones temporales adicionales. En cuanto al intercambio de información, los
MPSoC Zynq® de Xilinx disponen de diferentes mecanismos que soportan el intercambio
de información, considerando el correspondiente consumo de recursos hardware en la FP-
GA. Por tanto, para definir la arquitectura heterogénea, se van a considerar los siguientes
criterios para determinar el particionado HW/SW.

• Uno de los objetivos es consumir el menor número de recursos lógicos utilizados en
la FPGA. Sin embargo, la complejidad que presenta el sistema FBMC, sobre todo
en la etapa de recepción, hace que el sistema global presente un alto consumo de
recursos.
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• Aquellos módulos que tengan exigentes restricciones temporales se implementarán
en la parte hardware del dispositivo, con el objetivo de alcanzar dichas restricciones
mediante la paralelización del algoritmo en la implementación sobre la FPGA.

• Los módulos con una menor exigencia temporal se implementarán en la parte soft-
ware, siempre y cuando se alcancen dichas restricciones temporales.

3.4.3 Arquitectura propuesta

Con todo lo expuesto hasta ahora, se va a definir la arquitectura heterogénea para el
sistema descrito. En la figura 3.9 se muestra un esquema de la arquitectura propuesta con
la subdivisión realizada entre la parte hardware (PL) y software (PS) según los criterios
enumerados previamente. Cabe destacar que, para acceder a la red eléctrica, es necesario
hacer uso de los correspondientes Analog Front End (AFE). Por tanto, debe haber una
etapa de adaptación entre los módulos mostrados hasta ahora y los AFE. Sin embargo,
aunque estarán presentes en la parte hardware, no se van a tratar en este estudio.

Dadas las exigentes restricciones temporales del sistema FBMC, lo más apropiado es
que los módulos relacionados con el CMFB y SMFB del transmisor y receptor FBMC se
implementen en la parte hardware; esto permite paralelizar el algoritmo para alcanzar las
restricciones temporales impuestas por el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10].

Para no introducir una latencia adicional al sistema global, la etapa de ecualización
se va a implementar también en la parte hardware. Esta etapa consiste en un filtro
FIR de 2 · L+ 1 etapas para lasM subportadoras, lo que conllevaM ·(2·L+1) multiplica-
ciones. Sin embargo, se aplica paralelismo, segmentación o multiplexación para consumir
el mínimo número de recursos y alcanzar las restricciones temporales.

Por otro lado, para obtener la estimación de canal se necesita realizar la FFT de ambas
secuencias CSSk recibidas, lo que conlleva un consumo de recursos hardware elevado para
obtener el cálculo de la FFT. Sin embargo, la etapa de estimación de canal y cálculo de
coeficientes no tienen restricciones temporales exigentes, dado que las secuencias CSS se
reciben aproximadamente con una periodicidad igual al tiempo de coherencia del canal
(tCPLC ≈ 600 µs). Esto hace posible que la implementación de la estimación de canal y
cálculo de coeficientes se realice en paralelo al resto de módulos que compone el receptor
FBMC en la parte hardware.

Para llevar a cabo la implementación del sistema en la parte hardware a partir de la
descripción matemática de cada uno de los módulos del transmisor y receptor FBMC, se
va a hacer uso del sintetizador de comportamiento Vivado HLS. Esta herramienta permite,
a partir de la descripción matemática en lenguaje C++, generar los módulos en lenguaje
de descripción hardware.
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Figura 3.9: Esquema de la arquitectura heterogénea propuesta para el sistema FBMC, junto con la
etapa de estimación y ecualización de canal.
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En cuanto a la implementación software de la arquitectura, con el fin de reducir el tiem-
po de procesamiento de esta parte, se puede hacer uso de los módulos disponibles en el
dispositivo Zynq®. En este sentido, tanto Zynq® 7000, como Zynq® UltraScale+, incorpo-
ran un procesador Cortex™ de la serie A, concretamente el Cortex™-A9 y Cortex™-A53,
de doble y cuádruple núcleo respectivamente.

Ambos procesadores incorporan una unidad vectorial, denominada NEON, que permi-
te acelerar ciertos cálculos como la FFT, necesaria para la estimación de canal. Además,
dichos procesadores son multinúcleo, lo que va a permitir paralelizar en los núcleos dispo-
nibles el algoritmo mostrado, teniendo en cuenta que se deberá hacer uso de algún tipo
de algoritmo de sincronización entre núcleos.

Por último, para llevar a cabo el intercambio de información entre la parte hardware
y la parte software, lo más conveniente es usar transferencias de datos a través de DMA
(Direct Memory Access). Además, para mantener en todo momento la coherencia de caché
en el dispositivo, se va a hacer uso del puerto ACP (Accelerator Coherency Port).

3.5 Conclusiones parciales

En este capítulo se ha llevado a cabo la descripción matemática de la arquitectura del
sistema FBMC. Los bloques que más carga computacional requieren son aquellos que
precisan calcular la FFT, entre ellos se encuentra el módulo DCT4e, DST4e y Estimador
de canal. La carga computacional de la FFT es considerable frente a otros módulos del
sistema FBMC.

Por otro lado, el receptor FBMC incluye el ecualizador L-ASCET, para el cual se debe
duplicar el banco de filtros teniendo el CMFB y SMFB en paralelo. En este caso, se han
fusionado ambos bancos de filtros compartiendo las partes comunes con el fin de disponer
de una arquitectura más eficiente. Además, en la etapa de recepción se incluye también el
ecualizador L-ASCET junto con la etapa de estimación de canal y cálculo de coeficientes.

Para llevar a cabo la estimación de canal, en el transmisor se deben almacenar las
secuencias que se envían por el canal y permiten obtener la estimación en la etapa de
recepción. El receptor en el módulo Estimador de canal realiza la FFT de los símbolos
recibidos y la posterior estimación LS. A partir de la estimación de canal se calculan los
coeficientes del igualador L-ASCET. Como se ha visto en el capítulo, la complejidad reque-
rida en el cálculo de coeficientes aumenta en función del orden L del ecualizador ASCET.

Dada la complejidad matemática que presenta, así como las restricciones temporales
que se imponen por parte del estándar PLC, se ha optado por proponer una arquitectura
heterogénea, que permita llevar a cabo el algoritmo con dichas restricciones de la forma
más eficiente posible. Para ello se va a tratar que el consumo de recursos de la parte
hardware sea eficiente, y por otro lado, se va a explotar todos los recursos disponibles de
la parte software del SoC.
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En el capítulo 4 se describirá la implementación de los módulos para la parte hardware
haciendo uso del sintetizador de comportamiento Vivado HLS. Para la parte software, se
detallará en el capítulo 5 el desarrollo de los módulos destinados a esta parte. Para ello,
se hará uso de los recursos disponibles en el procesador con el fin de obtener el máximo
rendimiento a la hora de obtener la estimación de canal y cálculo de coeficientes.





Capítulo 4

Definición de aceleradores hardware
para comunicaciones PLC utilizando
HLS

4.1 Introducción

A partir de la descripción matemática que se ha hecho en el capítulo 3, se debe realizar
la implementación hardware de los distintos módulos de la arquitectura mixta HW/SW
propuesta. A la hora de llevar a cabo la implementación sobre un dispositivo FPGA, se
utilizan lenguajes de descripción hardware que proporcionan al diseñador cierto nivel de
abstracción. De este modo, a partir de la descripción de comportamiento, en VHDL o
Verilog, el sintetizador genera el código RTL (Register-Transfer Level). Con este diseño
en RTL es posible obtener el sistema combinacional que permita programar la FPGA a
partir del diseño en VHDL o Verilog.

Las nuevas herramientas de síntesis permiten obtener el diseño RTL de una descripción
de comportamiento realizada en lenguajes de más alto nivel, como C, C++ o SystemC,
proporcionando un nivel de abstracción más al diseñador. Por tanto, a partir de la descrip-
ción de comportamiento en C, C++ o SystemC, el sintetizador genera el código VHDL o
Verilog y posteriormente la síntesis a RTL.

Para llevar a cabo el modelado HLS, se debe tener en cuenta el dispositivo que se
va a utilizar para realizar un correcto dimensionado del datapath. Dado que la familia de
MPSoC Zynq® de Xilinx [Bop15] integra en el SoC una FPGA, hace que estos dispositivos
sean los seleccionados para el modelado de la arquitectura heterogénea propuesta en el
capítulo 3. Sin embargo, existen pequeñas diferencias dentro de los dispositivos de la
familia Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+, que se detallarán en los próximos apartados,
concretamente en el 4.2.
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El capítulo está organizado como se especifica a continuación; en el apartado 4.2 se
mostrará el estudio para el dimensionado del datapath utilizado en el modelado HLS, así
como el error debido al mismo. En el apartado 4.3 se detallará el modelado HLS llevado a
cabo, mostrando la arquitectura para cada módulo descrito en el capítulo 3, así como los
resultados obtenidos en términos de consumo de recursos hardware, latencia y throughput.
Por último, se presentan una serie de conclusiones parciales en el apartado 4.11.

4.2 Estudio del dimensionado del datapath

A la hora de realizar el dimensionado del datapath hay que tener en cuenta las caracterís-
ticas del dispositivo; en este caso, se van a utilizar dos dispositivos de la familia Zynq® de
Xilinx: Zynq® 7000 [Xil18c] y Zynq® UltraScale+ [Xil18e]. Entre ellas existen grandes
diferencias con respecto a su arquitectura interna. Principalmente Zynq® UltraScale+
tiene mejores prestaciones con respecto a Zynq® 7000 ya que incluye un procesador ARM
Cortex™-A53, en lugar del ARM Cortex™-A9 que incorpora Zynq® 7000. Además, el
procesador que incluye Zynq® UltraScale+ tiene una unidad de procesamiento de tiempo
real (RPU, Real-Time Processing Unit) para uso de sistemas en tiempo real, además de
la unidad de procesamiento gráfico (GPU, Graphic Process Unit) cuya funcionalidad es
accesible a través de librerías.

Por otro lado, los recursos hardware de la FPGA también presentan ligeras diferencias,
como los bloques DSP (Digital Signal Proccesors), que para llevar a cabo el dimensionado
del datapath es necesario tener en cuenta las características de los componentes internos a
utilizar. En este caso, para realizar el estudio del dimensionado del datapath, se van a tener
en cuenta las características del modelo Zynq® 7000, haciendo referencia a los recursos
hardware del mismo a lo largo del capítulo. Sin embargo este estudio se podría realizar
y/o extender del mismo modo al modelo Zynq® UltraScale+ con las características de
sus recursos hardware.

El objetivo de realizar el dimensionado del datapath es conseguir un uso eficiente de los
elementos hardware, así como aprovechar al máximo aquellos recursos más escasos, como
los bloques de memoria o bloques DSPs. El resto de elementos disponibles en la FPGA
no son tan escasos, y por tanto, el datapath de los bloques de memoria y DSP fijará el
datapath del sistema FBMC, con el fin de consumir el menor número de recursos de este
tipo. A continuación, se procede a revisar cada uno de estos recursos hardware.

En cuanto a los bloques de memoria disponibles en la parte hardware
de Zynq® 7000 [Xil19a], son bloques de memoria RAM True Dual-Port de
36-Kbit (RAM36B), y cuyo tamaño de palabra es de 32 bits. Por tanto, para ha-
cer un uso eficiente de los bloques RAM36B, el datapath no deberá ser mayor al tamaño
de palabra de los bloques de memoria. Cabe destacar que, si se precisara de un ancho
de palabra mayor, los elementos de memoria RAM36B se podrían distribuir en cascada
para aumentar el ancho de palabra o usar Simple Dual Port.
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Por otro lado, los bloques DSP incluidos en la Zynq® 7000 son el modelo
DSP48e1 [Xil18a], cuyo diagrama de bloques simplificado se muestra en la figura 4.1.
En este diagrama de bloques, se puede observar que incluye diferentes elementos, entre
ellos se encuentra un multiplicador de 25 bits por 18 bits con signo, el cual produce una
salida de 43 bits con signo. A continuación del bloque multiplicador se encuentra una
pequeña unidad aritmético-lógica (ALU, Arithmetic Logic Unit) con un comparador y un
sumador, entre otros, de hasta 48 bits de salida. En una parte previa al bloque multiplica-
dor, se encuentra un pre-adder con un ancho de palabra de 25 bits a la salida, que forma
parte de una de las entradas del multiplicador. En este caso, el datapath que presentan los
bloques multiplicadores DSP48e1 es inferior al ancho de palabra de los bloques RAM36B,
y por tanto, al ser más restrictivo, hace que el dimensionado del datapath se ajuste según
este factor.

Figura 4.1: Diagrama de bloques simplificado de los bloques DSP48e1 de Zynq® 7000. [Xil18a]

Para hacer un uso eficiente de los bloques DSP disponibles, se va a tratar que cada
multiplicación real emplee un único bloque DSP48e1. No obstante, esto dependerá del
tipo de datos usados en el sistema FBMC, en cuyo caso, se va a considerar que las señales
de entrada y salida al sistema FBMC serán números reales.

Sin embargo, las constantes usadas en alguno de los módulos, como el bloque de la FFT
y DCT, no son reales, sino que tienen parte imaginaria. En este caso, para realizar una
multiplicación entre un número real y otro complejo se precisan al menos dos bloques DSP.
Del mismo modo, para llevar a cabo la multiplicación entre números complejos, el consumo
de bloques DSP eficiente sería de tres, dada la simplificación realizada en la multiplicación
compleja, mostrada en [Jac05] y detallada en (4.1), siendo x = (a+ bj) e y = (c+ dj).
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x · y =
{

Parte Real = d · (a− b) + a · (c− d)
Parte Imaginaria = c · (a+ b)− a · (d− d)

(4.1)

Por tanto, el dimensionado del datapath se fijará en función del tamaño del bloque DSP.
Es decir, de acuerdo con la descripción matemática que se ha mostrado en el capítulo 3,
donde la mayor parte de las operaciones son multiplicaciones entre señales y constantes,
se fijará el tamaño de datapath de acuerdo con el ancho de palabra de los bloques multi-
plicadores, de 25 bits y 18 bits. Hay que tener en cuenta que, de no ser así, a la hora de
realizar una multiplicación real, el consumo de bloques DSP se verá incrementado, debido
al aumento del ancho de la palabra.

Una vez fijado el tamaño del datapath, hay que determinar la representación que ten-
drán los datos. En este caso, se ha optado por la representación de punto fijo, la cual
dedica un número finito de bits para representar la parte entera y otro para la parte frac-
cionaria. Dependiendo del ancho de palabra del datapath, y del número de bits dedicados
a la parte fraccionaria, será posible realizar la representación de cualquier número real,
asumiendo cierto error debido a la cuantificación aplicada.

Con el fin de comprender el efecto que conlleva el dimensionado del datapath, y la
representación de punto fijo sobre el sistema, a continuación se realiza un estudio del
error, donde se define el datapath para cada uno de los módulos.

4.2.1 Estudio del error debido al dimensionado

Dado que la principal limitación es el ancho de palabra de los bloques multiplicadores,
para definir el datapath de cada uno de los módulos del sistema FBMC, es conveniente
determinar el número de bits dedicados a la parte fraccionaria de forma adecuada según
esta limitación, con el fin de obtener el mínimo error posible en la representación de
los datos.

Por tanto, el ancho de palabra que se va a considerar es de 25 y 18 bits a la hora de rea-
lizar una multiplicación de acuerdo con el bloques DSP48e1. Dado que las multiplicaciones
que se realizan son entre la señal de entrada y un coeficiente, es necesario determinar el
rango dinámico de los coeficientes para determinar el número de bits más conveniente en
cada caso. Para ello, en la tabla 4.1 se recogen los valores mínimos y máximos de cada
uno de los coeficientes del sistema FBMC.

Como se muestra en la tabla 4.1, el rango dinámico que presentan los coeficientes no su-
pera la unidad en ningún caso. Según se muestran en el estándar IEEE 1901/2010 [IEE10,
Tabla 14-8], se va a considerar que los datos de entrada serán datos modulados mediante
una modulación por amplitud de pulsos (PAM), donde se indica que cada portadora ten-
drá una longitud de símbolo de 1 bit para 2PAM, 2 bits para 4PAM, 3 bits para 8PAM,
4 bits para 16PAM y 5 bits para 32PAM. Según [IEE10, Tabla 14-8] cada símbolo de la
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Módulo Valor mínimo
(Real)

Valor máximo
(Real)

Valor mínimo
(Imaginario)

Valor máximo
(Imaginario)

Multiplicación θ −1 1 - -
DCT4e factor

�
e

−jmπ
2M

�
0.0031 1 −1 0

Coeficientes de la FFT −0.999 99 1 −1 0
DCT4e factor

�
e

−j(2m+1)π
4M

�
9.59× 10−5 0.0625 −0.0625 −9.59× 10−5

Coeficiente gs,0 del banco de filtros −0.9362 0.0638 - -
Coeficiente gs,2 del banco de filtros −0.0638 0.9362 - -
Multiplicación constante 1/

√
2 0.7071 0.7071 - -

Tabla 4.1: Tabla de los valores mínimos y máximos de los coeficientes para cada uno de los módulos del
sistema FBMC.

modulación presenta un determinado nivel de amplitud. En la tabla 4.2 se recogen los
valores mínimos y máximos de amplitud de cada una de las modulaciones definidas en el
estándar. En este caso, se van a considerar estos datos como parámetros de diseño, sin em-
bargo es posible adaptar el dimensionado del datapath si las especificaciones lo requieren
o cambiar el tipo de modulación del estándar PLC.

Tipo de modulación Amplitud
mínima

Amplitud
máxima

2 PAM −1 1
4 PAM −1.3416 1.3416
8 PAM −1.5275 1.5275
16 PAM −1.627 1.627
32 PAM −1.6787 1.6787

Tabla 4.2: Tabla de los valores mínimos y máximos de amplitud para los diferentes niveles de
modulación PAM del estándar IEEE 1901/2010 para PLC.

La notación que se va a emplear para definir la cuantificación utilizada es Q[IWL,FWL],
donde IWL representa el tamaño de palabra para la parte entera incluyendo el signo y
FWL indica el tamaño de palabra dedicado a la parte fraccionaria.

Con todo lo anterior, lo más conveniente es utilizar el ancho de palabra de 18 bits
del bloque DSP para los coeficientes, dado que los valores no superan la unidad en valor
absoluto, y así, aplicando una cuantificación Q[1,17], donde el 1 representa la parte entera
con signo y el 17 la parte fraccionaria, se alcanza una resolución de 2−17 = 7.63× 10−6,
suficiente para representar los diferentes coeficientes con un rango de ±0.ó9. Por otro lado,
el ancho de palabra de mayor tamaño del bloque DSP (25 bits) se destinará para el flujo
de datos de entrada que recorre el sistema, proporcionando así una mayor resolución y
flexibilidad al diseño final, ya que, pese a dedicar un mayor número de bits a la parte
entera (por ejemplo, Q[5,20]), la parte fraccionaria tendría una resolución superior que la
mostrada en el caso anterior.

Una vez se dispone del rango dinámico de las partes más generales del sistema, se
debe realizar un dimensionado del datapath de modo que permita representar los valores
de entrada, valores intermedios y valores de salida, sin que se produzca ningún tipo de
desbordamiento (overflow). Para ello, se ha llevado a cabo un análisis matemático de la
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diferentes módulos del sistema FBMC en punto fijo mediante la herramienta de cálculo
matemático MATLAB®.

En este caso, para proporcionar mayor versatilidad al sistema y posteriormente poder
evaluar otros tipos de modulaciones, los datos de entrada del transmisor FBMC son valores
aleatorios con una amplitud de ±3 sin aplicar ninguna modulación. Estos datos presentan
una amplitud ligeramente superior al rango de entrada definido por el estándar para las
modulaciones PAM mostradas en la tabla 4.2. En la figura 4.2 se muestran los valores de
amplitud de entrada de cada una de las subportadoras, en punto flotante (Patrón de Oro)
y su representación en punto fijo (Punto Fijo) con una cuantificación Q[5,20]. Además,
la figura 4.3 recoge el error que se obtiene debido a la cuantificación para las señales de
entrada, que como se puede comprobar está por debajo de 1× 10−6.
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Figura 4.2: Valores de amplitud de una señal de entrada aleatoria en cada subportadora para tres
instantes de tiempo diferentes, representados en punto flotante y punto fijo.
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Figura 4.3: Error debido a la cuantificación en punto fijo de la señal de entrada en cada subportadora
para tres instantes de tiempo diferentes.

Para el resto del dimensionado del datapath en cada uno de los módulos, se ha tenido
en cuenta que los datos producidos tras una operación de multiplicación de dos elementos
con un ancho de palabra de 25 y 18 bits generan un ancho de palabra resultante que
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es la suma de los dos anchos anteriores, es decir, 43 bits en este caso. Por otro lado, la
operación de suma generará un resultado con un ancho de palabra que será un bit más del
mayor de los anchos de palabra para evitar el desbordamiento. Como se ha mencionado
anteriormente, el DSP48e1 dispone de un pre-adder antes del multiplicador; si se hace uso
de este pre-adder, hay que considerar que el resultado de la suma aumentará un bit más
el datapath con respecto al ancho de palabra de entrada.

Debido a que las opciones de optimización de la herramienta de síntesis HLS y al ser
un elemento interno del bloque DSP48e1, el uso del pre-adder se realiza siempre que sea
posible, incrementando en una unidad el ancho de palabra de entrada. Esto provoca que,
para realizar una multiplicación real de 26 bits por 18 bits, se requiera más de un bloque
DSP48e1, lo que conlleva un uso ineficiente de los mismos. Por tanto, el dimensionado del
datapath aplicado a las señales de entrada no será de 25 bits, sino de 24 bits para cada
uno de los módulos, con el fin de evitar que se incremente el uso de bloques DSP.

En la tabla 4.3 se muestra el dimensionado utilizado para cada uno de los módulos
del sistema FBMC y la implementación de la FFT. Este dimensionado se ha realizado
por igual para cada uno de los módulos que comprende el transmisor y receptor FBMC,
excepto para el módulo de la FFT donde se ha aplicado una cuantificación ligeramente
diferente. Por tanto, la tabla 4.3 indica el tamaño para la parte entera y parte fraccio-
naria que se aplica a los datos de entrada, salida y coeficientes. Además, se muestra el
dimensionado resultante tras la operación de suma y multiplicación.

Tamaño de la
parte entera

Tamaño de la
parte decimal

Notación
utilizada

Entrada - Módulos 4 2 Q[4,20]
Coeficientes - Módulos 2 16 Q[2,16]
Multiplicación - Módulos 7 36 Q[7,36]
Sumas- Módulos 5 20 Q[5,20]
Salida - Módulos 4 20 Q[4,20]
Entrada - FFT 8 16 Q[8,16]
Coeficientes - FFT 2 15 Q[2,15]
Multiplicación - FFT 12 31 Q[12,31]
Sumas - FFT 9 16 Q[9,16]
Salida - FFT 8 16 Q[8,16]

Tabla 4.3: Tabla con el dimensionado del datapath utilizado tras el estudio realizado.

Una vez mostrado el análisis realizado para seleccionar el dimensionado del datapath
correctamente, se debe realizar el modelado hardware de cada uno de los módulos. Para
ello, se ha optado por usar la herramienta de síntesis de alto nivel de Vivado (Vivado
HLS) para realizar una descripción de cada uno de los módulos mediante lenguajes de
alto nivel. En los siguientes apartados, se detallan los puntos clave del modelado HLS y
la arquitectura de cada módulo.
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4.3 Modelado de aceleradores hardware mediante
Vivado HLS

La herramienta de síntesis de alto nivel (HLS, High Level Shynthesis) permite acelerar
el tiempo de diseño hardware, transformando una descripción realizada en lenguajes de
alto nivel como C, C++ o SystemC, en lenguajes de descripción hardware como VHDL
o Verilog, y posteriormente llevando a cabo una implementación RTL (Register-Transfer
Level) capaz de ser sintetizable en una FPGA de Xilinx.

Esto proporciona gran flexibilidad al diseñador en varios aspectos. Desde el punto de
vista de programación, es posible incluir librerías propias, además de las librerías que
incorpora la herramienta. De forma adicional, a la hora de validar los diseños realizados,
es posible llevar a cabo una simulación C, teniendo la ventaja de la rapidez y flexibilidad
que proporciona. A partir de la simulación descrita en C, la herramienta realiza una
transformación para llevar a cabo una co-simulación RTL. En resumen, la principal ventaja
de Vivado HLS es que se trata de un sintetizador de comportamiento, es decir, a partir
de la descripción funcional permite obtener la descripción RTL tras la síntesis.

Vivado
Design
Suite

System
Generator

Xilinx
Platform
Studio

Simulación C

Adaptador
RTL

Simulación RTL

Síntesis C

VHDL
Verilog

Creación IP

Vidado HLS

Banco de 
pruebas

C, C++,

SystemC,

OpenCL API C

Directivas/
Restricciones

Figura 4.4: Diagrama de flujo para el modelado mediante la herramienta Vivado HLS [Viv16, Figura 4].

En la figura 4.4 se muestra un diagrama de flujo de la metodología de diseño con Vivado
HLS. Durante el proceso de modelado HLS es posible explorar las diferentes soluciones
del espacio de diseño mediante el uso de directivas. Estas directivas permiten definir que
la herramienta use un determinado tipo de recursos hardware cuando realice la síntesis,
así como aplicar segmentación, etc. Esto se consigue mediante el uso de pragmas en
el código C, haciendo posible tener diferentes implementaciones hardware a partir de
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una descripción en C, variando cada una de las directivas. Para evaluar el rendimiento
del sistema, la herramienta proporciona unas métricas en términos de área, latencia o
intervalo de inicialización. Estas métricas de rendimiento se definen a continuación:

• El área hace referencia al conjunto de recursos hardware disponibles en la FPGA
requeridos para la implementación RTL del diseño. Esto incluye look-up tables (LUT),
Flip-Flop (FF) o registros, bloques de memoria RAM y bloques DSP.

• Se define la latencia como el número de ciclos de reloj que precisa una función para
procesar todos los datos a la salida. Cuando la salida produce vectores o matrices,
la latencia se proporciona para el último valor de salida.

• El intervalo de inicialización (Initiation Interval, II) se refiere al número de ciclos
de reloj necesarios para que la función pueda procesar una nueva muestra. Nótese
que para un conjunto de datos, el II se referirá al número de ciclos necesarios para
procesar un nuevo conjunto de datos.

La herramienta de Vivado HLS proporciona parámetros adicionales, como la latencia o
el II de los bucles, que se definen igual que antes, pero se aplican únicamente a los bucles.
Esto proporciona información adicional al diseñador para corroborar la arquitectura del
sistema.

La aplicación de directivas tiene un impacto en el rendimiento del sistema que se refleja
en la latencia, II y área utilizada. Aquellos sistemas con una reducida latencia y el mayor
throughput (o menor II), utilizarán una mayor área que el que tenga una latencia mayor
y menor throughput. Por tanto, mediante el uso de directivas se llegará al compromiso
entre el área utilizada, latencia e II.

La descripción matemática del sistema FBMC se ha realizado mediante el lenguaje
C++. La descripción está orientada al uso de bucles que permitan recorrer las M subpor-
tadoras. Para reducir la latencia y el II de estos bucles, se suelen utilizar las directivas
UNROLL y PIPELINE. La primera de ellas permite desenredar un bucle para reducir la
latencia, a costa de aumentar el área del diseño. La directiva PIPELINE permite reducir
el II aplicando segmentación al bucle, ejecutando así la operación de lectura, ejecución
y escritura en paralelo. Mediante la directiva DATAFLOW es posible aplicar segmentación
a las diferentes funciones que componen el diseño.

Sin embargo, cada una de las directivas comentadas hasta ahora presentan un cuello
de botella importante que va a impedir mejorar las prestaciones del sistema. Se trata del
acceso a los datos, ya sea un acceso de lectura o escritura, al segmentar o desenredar
el bucle, se produce más de un acceso de lectura o escritura de forma simultánea. Dado
que los recursos hardware sólo permiten un único acceso de lectura o escritura simultá-
neo, se debe solventar este inconveniente dividiendo los arrays o memorias en alguna de
sus dimensiones.
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La directiva ARRAY_PARTITION permite dividir el array de tres formas. La primera
es en bloques (block), donde los elementos del array original se encuentran de forma
consecutiva dentro de cada uno de los bloques en los que se dividen. La segunda manera
es de forma cíclica (cyclic), donde los elementos consecutivos del array original se reparten
en cada uno de los bloques en los que se han dividido. Y por último, de forma completa
(complete), donde cada elemento del array original se dispone de forma independiente.

Para poder realizar el modelado HLS del sistema FBMC y aplicar las directivas co-
rrectamente, es necesario tener en cuenta las restricciones del sistema mostradas en la
sección 3.4.1. Principalmente el número de subportadoras del sistema, que en este ca-
so se ha seleccionado M = 512, y la frecuencia de muestreo fs definida en el estándar
PLC (IEEE 1901/2010 Std.). Estos dos parámetros definen la cadencia de los módulos
del sistema FBMC, que procesa las M = 512 subportadoras con un periodo máximo de
8.192 µs.

Con el fin de no sobrepasar el periodo máximo de 8.192 µs, se hará uso de los pragmas
citados anteriormente. Además, con el objetivo de proporcionar cierta flexibilidad a la
arquitectura, un parámetro de diseño será el número de subportadoras M y el Ratio
de Paralelismo RP , que será el número de datapaths que se procesan en paralelo en cada
módulo del sistema FBMC de forma simultánea. Cabe destacar que alguno de los módulos
tienen un RP superior a la unidad por definición, como por ejemplo el caso del módulo
Matrices IJ en el transmisor FBMC, el cual procesa dos datapaths de entrada y genera
sólo un datapath de salida. En este caso, se va a considerar un valor de RP = 1 como
parámetro de diseño para toda la arquitectura, sin que afecte a los módulos con un RP

superior por definición.

Por otro lado, es necesario definir la frecuencia de operación de los módulos, que en
este caso estará definida en la parte hardware (Progammable Logic, PL) del SoC, fijada en
fclk = 100 MHz, lo que proporciona un periodo de reloj de 10 ns. Dicho periodo de reloj
determina que cada módulo se debe procesar en al menos 819 ciclos de reloj, que es el
resultado de dividir el periodo máximo (8.192 µs) entre el periodo de reloj definido para el
sistema, redondeado al entero inferior. Por tanto, se puede determinar que el II máximo
que se puede alcanzar es de 819 ciclos, siendo una métrica de diseño de cada módulo; en
caso de superarlo se deberá segmentar para estar por debajo.

Por último, las restricciones de latencia no tendrán un impacto en el diseño, ya que
la métrica de latencia sólo aporta una mejor definición de la arquitectura y el periodo de
tiempo que pasa desde que se introduce un conjunto de muestras, hasta que se procesan y
alcanzan la salida. Sin embargo, en la arquitectura mixta HW/SW propuesta es necesario
tener en cuenta la latencia del receptor FBMC, que determinará el tiempo máximo de
procesamiento de la estimación de canal y cálculo de coeficientes implementado en la
parte software (PS, Processing System).
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Con todos estos parámetros y restricciones de diseño, a continuación se muestra el
modelado llevado a cabo para cada uno de los módulos del sistema FBMC. Para cada
uno de ellos se mostrará la arquitectura utilizada, los resultados obtenidos en términos
de latencia e II, así como los recursos hardware consumidos. También se describirán
brevemente las directivas utilizadas para alcanzar las restricciones de diseño.

4.4 Modelado del Multiplicador θ y Constante

Estos módulos se caracterizan por sólo realizar la multiplicación de un valor por cada una
de las subportadoras, o bien, un único valor constante por cada subportadora; tal y como
se ha descrito en las secciones 3.2.1 y 3.2.5.

En la figura 4.5 se muestra la arquitectura del módulo Multiplicador θ. En este caso, la
parte (a) y (b) de la figura 4.5 muestra la arquitectura del módulo multiplicador con un el
valor de RP = 1 y RP = 2 respectivamente. Cabe destacar que para RP = 2 admite más
de una solución válida; la mostrada realiza un paginado de los datos y la otra posibilidad
sería entrelazando los datos. En cualquiera de las dos soluciones, se puede comprobar
como en la figura (b) el número de datapaths que se procesan es el doble, y como se verá a
continuación, el consumo de recursos resultante es el doble. Para el caso del Multiplicador
por Constante, bastaría con sustituir el bloque de memoria de los valores de θ por el valor
de la constante.
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Figura 4.5: Arquitectura del módulo Multiplicador θ para un RP = 1 en (a) y un RP = 2 en (b).

Los pragmas o directivas utilizadas van a tener relación con el RP seleccionado, que en
este caso es RP = 1. Sin embargo, aprovechando la poca complejidad que tiene el módulo,
es posible mostrar el efecto que tiene aumentar el RP , en este caso a RP = 2. Para ello, se
han aplicado las directivas referentes a memoria (ARRAY_PARTITION) y las referentes a
la segmentación, como PIPELINE y UNROLL, para alcanzar el II deseado.
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Como se ha mencionado anteriormente, es posible tener los datos paginados o entre-
lazados. En el caso de tener los datos entrelazados, el desenredado de los bucles se debe
hacer mediante la directiva UNROLL, ya que la herramienta de síntesis HLS aplica el fac-
tor de desenredado del bucle a muestras consecutivas. En el caso del ejemplo mostrado
en el código 4.1, se paraleliza el bucle con un factor determinado (RP ) para las muestras
consecutivas del bucle.

void MultTheta(TxDataIn_t dataIn[M], TxDataOut_t dataOut[M]) {

loop_MultTheta: for(int k = 0; k < M; k++) {

#pragma HLS PIPELINE

#pragma HLS UNROLL factor = 2

dataOut[k] = dataIn[k] * thetaCoef[k];

}

}

Algoritmo 4.1: Código de la función Multiplicador θ aplicando la directiva UNROLL.

Aunque esta opción proporciona resultados válidos, no se corresponde a la arquitectura
mostrada anteriormente en la figura 4.5, en la que los datos se encuentran paginados. Para
que el diseño se corresponda con la arquitectura mostrada, se ha optado por anidar dos
bucles; uno para el RP , que se encontraría anidado dentro de otro global correspondiente
a las subportadoras, y el otro, se le aplica la directiva de UNROLL al bucle que hace
referencia al RP . Este último paralelizaría el bucle interno, accediendo a los elementos de
memoria con saltos proporcionales a RP , que en este caso son de M/2 muestras. Desde
el punto de vista de programación, sólo implica anidar dos bucles y aplicar la directiva
UNROLL al bucle interno. A continuación en el código 4.2, se muestra el código de este
desenrollado manual.

void MultTheta(TxDataIn_t dataIn[M], TxDataOut_t dataOut[M]){

loop_MultTheta: for(int k = 0; k < M/RP; k++) {

#pragma HLS PIPELINE

loop_MultTheta_unroll: for(int i = 0; i < RP; i++) {

#pragma HLS UNROLL

dataOut[k+(i*M/RP)] = dataIn[k+(i*M/RP)] * thetaCoef[k+(i*M/RP)];

}

}

}

Algoritmo 4.2: Código de la función Multiplicador θ realizando el desenredado manual mediante un
bucle anidado y la directiva UNROLL.

Esto permite que el código se sintetice de acuerdo a la arquitectura mostrada anterior-
mente en la figura 4.5, ya que a lo largo del proceso de modelado, y del sistema FBMC,
no es posible acceder a elementos consecutivos de memoria. La otra directiva utiliza-
da para alcanzar el II deseado es PIPELINE, la cual segmenta el bucle más externo,
proporcionando una mejora en el II.
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Habría que solventar el cuello de botella que se tiene en los accesos de lectura y escritura
de cada uno de los datos al desenredar el bucle. Para ello, la directiva ARRAY_PARTITION
realiza la división de las memorias de entrada y salida, como se ha descrito anteriormente.
En este caso, lo más optimo sería realizar la división en bloques (block) de M/2 para hacer
posible los accesos al elemento 0 y elemento M/2 de forma simultánea en un ciclo, es decir,
el factor de particionado sería dos.

En la tabla 4.4 se muestran los recursos consumidos por el módulo Multiplicador θ
y el Multiplicador por constante. Además, se muestran los valores de latencia e II que
se obtienen en cada uno. Como se puede comprobar, el II obtenido es inferior al límite
de 819 ciclos en cualquier caso.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Multiplicador θ 515 515 1 1 46 29
Multiplicador Constante 516 516 0 1 77 72

Tabla 4.4: Tabla de latencia, II y consumo de recursos de los módulos Multiplicador θ y Multiplicador
Constante.

Por último, los valores de θ son coeficientes que toman el valor 1 o −1, es decir,
la misma señal de entrada, o la señal de entrada cambiada de signo. Esto se podría
describir mediante una comprobación previa (sentencia if) y realizar el cambio de signo
correspondiente, sin ser necesario el uso de un bloque multiplicador. Sin embargo, al ser
una multiplicación entre dos números reales, donde sólo se consumiría un bloque DSP, se
considera poco relevante con respecto al consumo de recursos que tiene el sistema global.
Por otro lado, el ratio RP seleccionado en este módulo es RP = 1; sin embargo, a la
hora de incrementar el RP del sistema, el número de bloques DSP necesarios se vería
incrementado y, en tal caso, sería conveniente prescindir de usar los bloques DSP en este
módulo e implementarlo mediante una comprobación.

4.5 Modelado de la DCT y DST

El módulo de la DCT se divide en cuatro etapas según se ha mostrado en la sección 3.2.2.
Además, como se ha mencionado anteriormente en la sección 3.3.3, la forma de obtener
la DST se basa en aplicar un pre-procesado y post-procesado a la DCT descrita. En este
sentido, se va a proceder a explicar las características de la arquitectura implementada
con la DCT, y una vez descrita, se detallarán las características de los módulos de pre-
procesado y post-procesado para obtener la DST.

A continuación se van a describir cada una de estas etapas de la DCT. En primer lugar
se detallará la arquitectura de la primera y última etapa, continuando con el módulo de
la FFT y la etapa de reordenamiento. Por último, para la descripción del módulo DST,
se centrará únicamente en los módulos de pre-procesado y post-procesado, ya que el resto
de módulos son los mismos que los descritos para DCT.
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4.5.1 Primera y última etapa de la DCT

La primera etapa de la DCT consiste en la multiplicación de la señal de entrada por un
coeficiente complejo. En este caso, la arquitectura es idéntica a la explicada en la sección
anterior 4.4, salvo por el coeficiente, que en este caso es complejo.

Para llevar a cabo la implementación de la multiplicación compleja, se ha optado por
utilizar el algoritmo mostrado en [Jac05], el cual hace uso del mínimo número de bloques
DSP, o lo que es lo mismo, el mínimo número de multiplicaciones posible. La descripción
matemática de esta simplificación se ha detallado en la ecuación (4.1).

En la figura 4.6 se muestra la arquitectura que tendría la implementación de la mul-
tiplicación compleja. Esta arquitectura estaría incluida en cada una de las etapas de la
DCT donde se lleve a cabo una multiplicación compleja. Tanto la primera como la última
etapa incluyen esa multiplicación, pero también se realizan multiplicaciones complejas a
lo largo de las diferentes etapas de la FFT, como se mostrará a continuación.
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Figura 4.6: Arquitectura eficiente para la implementación de multiplicaciones complejas [Jac05].

4.5.2 Etapa FFT

La implementación directa y paralela de la FFT se considera costosa desde el punto
de vista computacional. Además, son muchos los trabajos previos [Ber69] que proponen
formas de obtener la FFT de forma eficiente y rápida. En la figura 4.7 se muestra el
diagrama de mariposa de la FFT de ocho puntos (M = 8), donde cada mariposa presenta
una estructura fija o regular y se entrelaza de forma diferente en cada una de las etapas
de la FFT. El hecho de que los cruces de las mariposas no se realicen de forma regular
entre cada etapa hace que sea difícil reutilizar los recursos empleados en una etapa y la
siguiente.

En este caso, dadas las características de la herramienta de síntesis Vivado HLS, se ha
utilizado una estructura de FFT que realiza los cruces de las mariposas de forma regular
entre cada una de las etapas; esta estructura se encuentra descrita en trabajos previos
[Mar15, Mem17]. Esto permite que cada una de las etapas de la FFT se replique con la
misma estructura, siendo más fácil y cómodo de implementar dentro de un bucle. En la
figura 4.8 se muestra un esquema de la FFT de ocho puntos con la estructura con cruces
regulares.
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Figura 4.7: Diagrama de mariposa para el cálculo de la FFT de ocho puntos.

WN
0 WN

0 WN
0

WN
1 WN

0 WN
0

WN
2 WN

1 WN
0

WN
3 WN

1 WN
0

x[0]

x[7]

x[6]

x[5]

x[4]

x[3]

x[2]

x[1]

X[0]

X[1]

X[2]

X[3]

X[4]

X[5]

X[6]

X[7]

Etapa 1 Etapa 2 Etapa 3

-1

-1

-1

-1-1-1

-1

-1

-1 -1

-1

-1

Figura 4.8: Diagrama para el cálculo de la FFT de ocho puntos con cruces regulares.
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Esta estructura regular permite realizar la implementación de la FFT con un número
fijo de iteraciones en cada etapa del bucle de la FFT, manteniendo la estructura regular
en cada una de las etapas. Para llevar a cabo la multiplicación compleja en cada una de
las etapas de la FFT, se realiza del mismo modo que se ha descrito para las etapas que
precede a la etapa de la FFT.

Por un lado, se ha implementado un bucle para cada una de las etapas de la FFT,
que incluye otro bucle anidado para los cruces que se producen en las etapas de la FFT.
La directiva UNROLL permite desenredar completamente el bucle que conforma cada una
de las etapas de la FFT, para alcanzar las restricciones de tiempo real impuestas. Cabe
destacar que el número de etapas de la FFT está definido como el log2(M), siendo M el
número de puntos de la FFT, que para la aplicación es M = 512, lo que supone nueve
etapas. En la figura 4.9 se muestra un diagrama de bloques para las nueve etapas que
componen la FFT de 512 puntos. Dentro de cada uno de los bucles de los cruces de cada
una de las etapas, se hace uso de la directiva PIPELINE con el fin de segmentar el bucle
y alcanzar las restricciones del sistema.
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Figura 4.9: Desenredado de las etapas de la FFT para un número de puntos M = 512.

4.5.3 Etapa de Cambio de Orden

Por último, la etapa de Cambio de Orden que forma parte de la DCT posee una arquitec-
tura más sencilla que las vistas hasta ahora. En la figura 4.10 se muestra la arquitectura
de esta etapa, donde se aplica el conjugado a las M/2 últimas muestras de ym[n] y se entre-
lazan a la salida zm[n], produciéndose el cambio de orden. Para obtener el conjugado, se
realiza únicamente el cambio de signo de la parte imaginaria, representado por −(imag).
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Figura 4.10: Arquitectura implementada para la etapa de reordenamiento de la DCT4e.
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Para alcanzar las restricciones de tiempo real, se hace uso de las directivas referentes
a memoria (ARRAY_PARTITION), así como las referentes a PIPELINE y UNROLL, para
alcanzar la latencia e II deseados. En este caso, para evitar el cuello de botella en los
datos de salida, donde se realizan dos accesos de escritura a las muestras consecutivas, se
realiza un particionado de la memoria de tipo cíclico (cyclic), repartiendo las muestras
consecutivas entre las diferentes memorias, que en este caso son dos.

Una vez analizadas las arquitecturas de cada una de las etapas de la DCT, se procederá
a mostrar el consumo de recursos del conjunto global de todas las etapas en la tabla 4.5,
así como la latencia y el II.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Etapa Multiplicación
�
e

−jmπ
2M

�
516 516 2 2 111 38

Etapa 0 de la FFT 260 260 2 3 168 185
Etapa 1 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 2 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 3 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 4 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 5 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 6 de la FFT 260 260 2 3 181 358
Etapa 7 de la FFT 260 260 2 3 180 357
Etapa 8 de la FFT 260 260 3 2 147 280
Etapa Cambio de Orden 258 258 0 0 24 72
Etapa Multiplicación

�
e

−j(2m+1)π
4M

�
516 516 2 2 127 112

Tabla 4.5: Tabla de latencia, II y consumo de recursos de los módulos involucrados en el cálculo de la
DCT4e.

4.5.4 Cálculo de la DST

Para el caso de la DST, se tiene la arquitectura de la DCT descrita anteriormente, a la
cual se le añade un bloque previo y otro posterior. En cuanto al bloque que le precede,
presenta una arquitectura como se muestra en la figura 4.11. En ella se puede comprobar
que la arquitectura no denota dificultad, simplemente se le aplica un cambio de signo a
las subportadoras impares. En este caso, los datos de entrada están entrelazados y para
ello se utiliza la directiva ARRAY_PARTITION de forma cíclica con el objetivo de separar
las muestras pares e impares.

Para la última de las etapas de la DST, se realiza un reordenamiento de las señales.
Es decir, la salida se obtiene invirtiendo el orden de las subportadoras. La arquitectura
se muestra en la figura 4.12. Cabe destacar que en la figura los datos de entrada como los
de salida están entrelazados, haciendo uso de la directiva ARRAY_PARTITION de forma
cíclica. Sin embargo, es posible utilizar la misma directiva de tipo bloque (block) realizando
accesos al primer y último elemento, en lugar de elementos consecutivos. Por otro lado,
para alcanzar la latencia e II se utiliza también la directiva PIPELINE. Téngase en
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Figura 4.11: Arquitectura de la etapa previa de acondicionamiento para el cálculo de la DST4e, a partir
de la DCT4e.

cuenta que existen diferentes maneras de plantear esta arquitectura, y todas pueden ser
válidas y cumplir las restricciones temporales.

Entrada pC[k] Salida D[k]^ ^

Figura 4.12: Arquitectura de la etapa posterior de acondicionamiento para el cálculo de la DST4e, a
partir de la DCT4e.

Por último, el consumo de recursos que tienen estas dos etapas de la DST se muestra
en la tabla 4.6, junto con los valores de latencia e II obtenidos. Para conocer el consumo
total que tiene la DST, habría que añadir los recursos mostrados en la tabla 4.5 obtenidos
para la DCT4e.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Etapa de acondicionamiento previa 256 256 0 0 30 126
Etapa de acondicionamiento posterior 514 514 0 0 20 38

Tabla 4.6: Tabla de latencia, II y consumo de recursos de los módulos involucrados en la adaptación de
la DST4e.

Las etapas mostradas para el cálculo de la DST4e a partir de la DCT4e sólo intro-
ducen una latencia adicional. Esta latencia se podría evitar si se fusionan las etapas de
acondicionamiento de la DST con la primera y última etapa de la DCT.
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4.6 Modelado de Matrices IJ

El móduloMatrices IJ presenta ligeras diferencias entre el transmisor y el receptor, aunque
son complementarias entre sí. Las diferencias más notables se deben a que en la etapa de
recepción se realiza la fusión de ambos bancos de filtros, CMFB y SMFB. Además, en
la etapa de transmisión la descripción matemática incluye un retardo que en la etapa de
recepción se encuentra en el banco de filtros. A continuación se detalla el modelado de
Matrices IJ para el transmisor y receptor.

4.6.1 Módulo Matrices IJ en el transmisor

La arquitectura que tiene el módulo matrices IJ en la etapa de transmisión se muestra
en la figura 4.13. En ella se puede comprobar que el conjunto de M señales de entrada
produce un conjunto de S = 2 ·M señales de salida, con el retardo de una unidad para
las últimas M señales de salida.
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Figura 4.13: Arquitectura implementada para el módulo Matrices IJ del transmisor.

Cabe destacar que, aplicando la descripción matemática para un RP = 1, se procesan
dos señales de entrada, produciendo a su vez dos señales de salida. Como se muestra en la
figura 4.13, las dos señales de entrada se paralelizan y se procesan en dos bloques, (I+J)
y (−I− J), independientes para generar las S señales de salida.
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Para alcanzar las restricciones temporales, se utilizan las directivas ARRAY

PARTITION para evitar el cuello de botella en la memoria de entrada y salida, en este
caso de tipo bloque. Además, la directiva de PIPELINE permite segmentar el bucle y
reducir el II.

4.6.2 Módulo Matrices IJ en el Receptor

En cuanto a la arquitectura del módulo Matrices IJ del receptor, se muestra en la figura
4.14. Nótese que en este caso el número de señales de entrada al módulo es S = 2 ·M y
se producen dos conjuntos de M señales a la salida, que se corresponden con el banco de
filtros del coseno p̂Cm y seno p̂Dm , respectivamente.
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Figura 4.14: Arquitectura implementada para el módulo Matrices IJ del receptor.

En este caso, para un RP = 1 el número de señales de entrada que se procesan en
paralelo es dos; sin embargo éstas se desagregan obteniendo hasta cuatro señales, dos para
el banco de filtros de coseno y otras dos para el seno. Según la descripción matemática,
las M señales de salida de cada banco de filtros se obtienen a partir de la combinación de
las señales de entrada por las matrices identidad e intercambio, generando cuatro señales
que se suman dos a dos para obtener la salida para cada uno de los filtros.

Dado que las descripciones del banco de filtros del coseno y el seno son complemen-
tarias, se puede observar en la figura 4.14 que la combinación de las señales de entrada
para obtener p̂Cm es complementaria a la combinación para obtener p̂Dm .
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Al igual que en el transmisor, se utilizan la directiva ARRAY_PARTITION de tipo
bloque para la memoria, y evitar así el cuello de botella que pueden producir los accesos
de lectura y escritura. Además, la directiva PIPELINE permite alcanzar el II deseado.

En la tabla 4.7, se muestra el consumo de recursos obtenido en este módulo Matrices IJ
para el transmisor y el receptor, así como la latencia e II. El mayor consumo de recursos
se da en bloques de memoria y, al no producirse ningún tipo de multiplicación en este
módulo, el consumo de bloques DSP es nulo.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Módulo Matrices IJ del transmisor 259 259 2 0 93 167
Módulo Matrices IJ del receptor 515 515 0 0 150 289

Tabla 4.7: Tabla de latencia, II y consumo de recursos de los módulos Matrices IJ de la etapa de
transmisión y recepción.

4.7 Modelado del Banco de Filtros

Como ocurre con el módulo Matrices IJ, la etapa de transmisión y la etapa de recepción
del banco de filtros presentan una arquitectura ligeramente diferente, sin embargo entre
ellas son complementarias. La principal diferencia radica en que el banco de filtros de la
etapa de transmisión está precedido del módulo Matrices IJ, el cual genera S = 2 ·M
señales de salida; mientras que en el receptor, el módulo Matrices IJ se encuentra después,
siendo el banco de filtros el que genera las S señales. Esto hace que el número de señales
de entrada que procesa el banco de filtros sea de S para la etapa de transmisión y en la
etapa de recepción sea de M señales desagregadas.

4.7.1 Módulo Banco de Filtros en el Transmisor

En la figura 4.15 se muestra la arquitectura que presenta el banco de filtros en la etapa
de transmisión. De acuerdo con la descripción matemática, las M primeras señales del
conjunto de S = 2·M señales de entrada se procesan en el banco de filtros en paralelo a las
M siguientes señales de entrada. El resultado obtenido de ambos se suma para producir
el resultado de las M señales del banco de filtros.

La arquitectura que tiene este módulo se corresponde con una estructura FIR. Esta
estructura (Gm y Gm+M en la figura) no se replica para las S señales de entrada, sino que
recorre la memoria de entrada.

Como ocurría anteriormente, para evitar el cuello de botella que producen los accesos
de lectura o escritura en memoria se recurre al uso de la directiva ARRAY_PARTITION.
Para alcanzar el II deseado en este módulo se utiliza la directiva de PIPELINE.
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Figura 4.15: Arquitectura para la implementación del módulo Banco de Filtros en el transmisor.

Por último, en la tabla 4.8 se muestra el consumo de recursos que tiene este módulo, así
como la latencia e II. Las multiplicaciones llevadas a cabo son productos entre números
reales, lo que hace que el consumo de DSP sea de un único DSP por cada multiplica-
ción. Teniendo en cuenta que el número de multiplicaciones llevadas a cabo es de cuatro,
coincide con el consumo de recursos obtenidos.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Banco de Filtros del transmisor 516 516 8 4 289 110

Tabla 4.8: Tabla de latencia, II y consumo de recursos del módulo Banco de Filtros del transmisor.

4.7.1.1 Módulo Banco de Filtros en el Receptor

En la etapa de recepción se tienen M señales de entrada y tras pasar el banco de filtros se
producen S = 2 ·M señales a la salida. En este caso, la arquitectura del banco de filtros no
presenta una gran diferencia con respecto a la mostrada para el transmisor. Sin embargo,
como se muestra en la figura 4.16, dado que el conjunto deM señales de entrada se aplica
a ambos subconjuntos de M coeficientes del total S = 2 ·M que compone el banco de
filtros, se utiliza sólo un bloque de retardo de dos unidades para ambos, manteniendo así
la estructura FIR.

En este caso, la directiva ARRAY_PARTITION se aplica a la memoria de salida del
módulo, donde se producen las escrituras para el elemento m y (M +m) de forma simul-
tánea. En la entrada sólo se produce un único acceso de lectura al elemento m, por lo que
no es necesario. La directiva PIPELINE se aplica de la misma forma que se ha venido
haciendo hasta ahora.
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Figura 4.16: Arquitectura para la implementación del módulo Banco de Filtros en el receptor.

La tabla 4.9 muestra el consumo de recursos, así como la latencia e II. Igual que antes,
los productos son entre números reales y se producen el mismo número de multiplicaciones
reales que en el transmisor, coincidiendo con el consumo de DSP obtenido.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT

Banco de Filtros del receptor 514 512 5 4 219 38

Tabla 4.9: Tabla de latencia, II y consumo de recursos del módulo Banco de Filtros del receptor.

Cabe destacar que para un valor de RP superior, el efecto que tendría en la arquitectura
sería únicamente duplicar los módulos mostrados anteriormente, es decir, se procesarían
en paralelo los filtros Gm, Gm+M/2, Gm+M y Gm+3·M/2, con el consumo de recursos que
esto conlleva.

4.8 Modelado del igualador de canal ASCET

La arquitectura del igualador ASCET es muy similar a la del banco de filtros, ya que
se basa en una arquitectura FIR. Sin embargo, el número de coeficientes que tiene el
igualador de canal L-ASCET depende del orden L del mismo, siendo el número total de
coeficientes de 2 ·L+1. En la figura 4.17 se presenta la arquitectura que tiene el modelado
del ecualizador de forma general en función de L.
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Figura 4.17: Estructura del igualador de canal L-ASCET basada en filtros FIR.

Este igualador realiza únicamente multiplicaciones reales, por tanto el número de blo-
ques DSP que utiliza es uno por cada multiplicación real. Sin embargo, al tener dos
arquitecturas FIR en paralelo, una para la salida generada por el CMFB y otra por el
SMFB, el consumo de multiplicadores en cada etapa del filtro es el doble.

En la tabla 4.10 se muestra el consumo total de recursos, latencia e II de este módulo
en función del orden L del ASCET utilizado. Tal y como se indica en [Pin14], para órdenes
del igualador superiores a dos, el impacto que tiene, en términos de SNR en el sistema, no
es significativo, y sí es la carga computacional necesaria para el cálculo de los coeficientes
para órdenes superiores, ya que el número de coeficientes del igualador es superior.

Latencia
(ciclos)

II
(ciclos) BRAM DSP FF LUT Slice

Ecualizador PSE 0-ASCET 515 512 0 2 87 74 33
Ecualizador PSE 1-ASCET 515 512 4 6 155 210 94
Ecualizador PSE 2-ASCET 516 512 8 10 258 300 137

Tabla 4.10: Tabla de latencia, II y consumo de recursos del módulo de ecualizador PSE para los
diferentes órdenes de L-ASCET.

4.9 Modelado del estimador de canal PLC

Para realizar la igualación de canal es necesario tener un modelo de canal, o una estimación
del mismo. En el capítulo 3 se describe la manera de calcular la estimación de canal. Dado
que la estimación de canal se basa en el cálculo de dos FFT, una para cada uno de los
símbolos recibidos, se pretende liberar recursos hardware, de modo que el cálculo de la
estimación de canal y de los coeficientes del igualador se va a realizar en la parte software,
reduciendo así el alto consumo de recursos hardware que tiene la implementación de la
FFT. Sin embargo, el envío de los símbolos piloto por el canal PLC está implementado
en hardware y se muestra a continuación.
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Para ello, estos símbolos piloto se almacenan en una memoria, de modo que antes de
superar el tiempo de coherencia de canal tCPLC , el transmisor realizará el envío de estos
símbolos piloto por el canal leyendo los dos símbolos piloto de M muestras cada uno, que
se encuentran almacenados en memoria. En la figura 4.18 se muestra el esquema de la
arquitectura de esta parte. Para proporcionar más versatilidad al diseño, se ha establecido
una comunicación AXI-Lite, que permite cambiar los símbolos piloto si las necesidades
lo requieren, o bien, si los símbolos a transmitir cambian. De esta forma no es necesario
generar un nuevo bloque, sino que se podría aprovechar el bus AXI-Lite para actualizar
esa información.

Por tanto, el módulo Secuencias estimación tiene los símbolos piloto almacenados y
una pequeña lógica de control que permite no superar el tiempo de coherencia del canal,
además de controlar el banco CMFB del transmisor para no perder las muestras que se
puedan generar mientras se realiza el envío de los símbolos piloto.

En la tabla 4.11 se muestra el consumo de recursos que tiene este módulo. En este caso
no se ha utilizado la herramienta de síntesis de Vivado HLS, sino que se ha optado por
realizar el diseño mediante VHDL y la herramienta de síntesis de Vivado.

CSS0 0

CSS0 1

CSS1 1

CSS1 M-1

Memoria

A
X

I-L
ite

 IP
IF

AXI-Lite Bus

Raddr

Rdata

Ren

Figura 4.18: Arquitectura del módulo Secuencias Estimación.

BRAM DSP FF LUT
Secuencias Estimación 8 0 510 300

Tabla 4.11: Tabla del consumo de recursos del módulo Secuencias estimación.

4.10 Resultados del Transmultiplexor FBMC

Por último, en este apartado se recoge el resultado de consumo de recursos y latencias
para todo el conjunto del transmultiplexor FBMC, incluyendo todos los módulos descritos
anteriormente. Para integrar cada uno de los módulos anteriores se define una función glo-
bal que incluye cada uno de los módulos definidos. Se hace uso de la directiva DATAFLOW,
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la cual realiza un pipeline a nivel de función de los módulos definidos anteriormente,
reduciendo el II del sistema.

En la tabla 4.12 se muestra el consumo de recursos obtenido por la herramienta de
síntesis de Vivado HLS, entre paréntesis se muestra el porcentaje de utilización respecto
al total de recursos disponibles en la tarjeta de desarrollo ZC706. La etapa de transmisión
no incluye el módulo Secuencias estimación; sólo se refiere al CMFB transmisor y en la
etapa de recepción sólo están los bancos de filtros CMFB y SMFB, sin tener en cuenta el
igualador.

BRAM
(18K) DSP48E1 FF LUT Latencia II

Transmisor FBMC 185
(16.97 %)

36
(4.00 %)

1950
(0.45 %)

8001
(3.66 %) 4957 515

Receptor FBMC (CMFB + SMFB) 362
(33.21 %)

67
(7.40 %)

3102
(0.71 %)

17877
(8.18 %) 5498 512

Tabla 4.12: Tabla de latencia, II y consumo de recursos de los módulos de transmisión y recepción
implementado en Vivado HLS.

En la tabla 4.13 se incluye el consumo de recursos tras la síntesis y la implementación
en la herramienta de Vivado, donde se tienen en cuenta todos los periféricos adicionales a
la arquitectura, como controlador DMA, interconexión de los bloques y lógica adicional.
En este caso sí que se encuentra el módulo Secuencias Estimación y el ecualizador del
receptor, como se muestra en la figura 4.19. Al igual que antes, entre paréntesis se muestra
el porcentaje de recursos utilizado respecto al total total disponibles en la tarjeta de
desarrollo ZC706.

Modulo Slice LUTs Slice Registers Block RAM Tile DSPs

Transmisor 8066
(3.69 %)

2082
(0.48 %)

93,5
(17.16 %)

36
(4.00 %)

Receptor (0-ASCET) 19770
(9.04 %)

5725
(1.31 %)

194
(35.60 %)

71
(7.89 %)

Receptor (1-ASCET) 19924
(9.11 %)

5795
(1.33 %)

198
(36.33 %)

79
(8.78 %)

Receptor (2-ASCET) 20019
(9.16 %)

5899
(1.35 %)

202
(37.06 %)

87
(9.67 %)

Tabla 4.13: Tabla de latencia, II y consumo de recursos para la etapa de transmisión y recepción.

4.11 Conclusiones parciales

A lo largo del capítulo se ha presentado la arquitectura para los diferentes módulos del
sistema FBMC mediante el modelado con Vivado HLS. Para ello, se ha definido el dimen-
sionado del datapath en función de las características del dispositivo que se está utilizando.
Se ha mostrado el estudio del error debido a la cuantificación utilizada, determinando el
datapath para cada uno de los módulos. El datapath utilizado introduce el mínimo error,
pero además se ajusta a las restricciones del dispositivo utilizado.
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Figura 4.19: Esquema de la arquitectura heterogénea propuesta para el sistema FBMC, junto con el
módulo de estimación y ecualización de canal.
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Una vez establecido el dimensionado del datapath, se han presentado las características
que tiene la herramienta de síntesis Vivado HLS, mostrando las principales directivas
utilizadas para alcanzar las restricciones establecidas por el estándar PLC. Estas directivas
permiten reducir la latencia e intervalo de inicialización de los diseños, mediante el uso de
la segmentación o la división de memoria. La principal ventaja de utilizar la herramienta
de síntesis Vivado HLS es la capacidad de explorar las diferentes soluciones disponibles
dentro del espacio de diseño mediante el uso de directivas.

A partir de la descripción de los módulos del sistema FBMC, se ha realizado el mode-
lado mediante Vivado HLS, aplicando las directivas necesarias en cada caso. El modelado
de cada uno de los módulos se ha realizado de manera eficiente, reduciendo el consumo
de bloques de memoria y bloques DSP, escasos en la mayoría de los dispositivos FPGA.

Se ha realizado la descripción de la arquitectura y posterior implementación para todos
los módulos, excepto para los módulos de estimación de canal y el cálculo de coeficientes
del igualador. Teniendo en cuenta la cantidad de recursos que se invierten en el desarrollo
de la FFT, además del elevado consumo de recursos que tiene el sistema global, se ha
optado por plantear una implementación hardware/software, donde la estimación de canal
y el cálculo de coeficientes se lleva a cabo en la parte software, mientras que el resto de
la arquitectura se implementa en hardware. En el siguiente capítulo, se detallarán las
características relevantes del modelado software de la arquitectura heterogénea.



Capítulo 5

Definición de los bloques software en
la arquitectura heterogénea
propuesta

5.1 Introducción

En el capítulo 4 se ha mostrado el consumo de recursos que presenta la arquitectura. Sin
embargo, debido a la complejidad que presenta el sistema y las restricciones temporales
que se deben alcanzar, el consumo de recursos obtenido se puede considerar elevado.
Para evitar aumentar aún más este consumo de recursos, se ha propuesto la arquitectura
mixta HW/SW, descrita en 3.4.3. Los módulos que no presentan exigentes restricciones
temporales se van a codificar en la parte software, tratando de alcanzar las restricciones
temporales que estos módulos tengan impuestas.

En este capítulo se detalla el modelado software que se ha llevado a cabo con dos
objetivos claros; el primero de ellos, se centra en obtener el mayor rendimiento posible de
la arquitectura, utilizando los recursos disponibles en la tecnología destino. En este sen-
tido, se muestra en el capítulo la forma de utilizar las unidades vectoriales para acelerar
determinados cálculos o el uso de los operadores enteros. El otro objetivo en la parte del
modelado software es alcanzar las restricciones temporales que se imponen en el sistema
global. Para ello se ha realizado una serie de propuestas multinúcleo de la arquitectura
mixta HW/SW, con el objetivo de reducir el tiempo de procesamiento que requiere el algo-
ritmo presentado. En relación con esto, se ha propuesto una arquitectura multiprocesador
para dos y cuatro núcleos, estableciendo un canal de comunicación entre los diferentes
procesadores que permitan sincronizar el sistema, tanto en la parte software como en la
hardware.

Este capítulo se ha organizado como sigue. En la sección 5.2 se muestra el estudio
teórico llevado a cabo para evaluar el rendimiento del sistema, cuyo principal objetivo es
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determinar el impacto que tiene la estimación de canal en el sistema considerando dife-
rentes opciones que se pueden dar en la implementación. En la sección 5.3 se presenta la
propuesta hardware/software que se ha planteado a lo largo de los capítulos anteriores. En
este caso, la propuesta se engloba dentro de la arquitectura del dispositivo aprovechando
las características que tiene para obtener el máximo rendimiento. Dentro de la sección se
detallarán los aspectos más relevantes para obtener el máximo rendimiento. En la sección
5.5 se muestra la propuesta mixta HW/SW para una arquitectura multiprocesador, mos-
trando los resultados para doble núcleo y cuatro núcleos. Cabe destacar que en esta parte
se realiza la implementación sobre dos arquitecturas diferentes de la familia Zynq® Xilinx:
Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+. En ambos casos se detallan los modos de sincroniza-
ción utilizados entre los diferentes núcleos del procesador. Por último, en la sección 5.6 se
muestran una serie de conclusiones parciales recogidas a lo largo del capítulo.

5.2 Impacto de la estimación de canal y ecualización
en el sistema

Hasta ahora se ha presentado la definición de la arquitectura hardware llevada a cabo.
Sin embargo, a la hora de definir la arquitectura, no se ha mostrado la mejora sobre las
prestaciones del sistema que introduce el ecualizador ASCET, así como tampoco se ha
profundizado en un estudio de las prestaciones del sistema en términos de SNR (Signal-
Noise Ratio), RMSE (Root-Mean-Square Error) o BER (Root-Mean-Square Error).

En esta sección se presenta el impacto que tiene el uso del ecualizador de canal, así como
el efecto de la representación en punto fijo en el sistema global. Para ello se ha dividido el
estudio en tres partes; la primera de ellas (5.2.1) evalúa el uso de la representación en punto
fijo sobre el transmisor FBMC, receptor FBMC y el ecualizador ASCET, realizando una
estimación de canal perfecta, es decir, considerando el canal conocido en todo momento.
La segunda parte (5.2.2) evalúa el efecto de realizar la estimación de canal propuesta y el
cálculo de coeficientes para el ecualizador ASCET, considerando ideales el transmisor y
receptor FBMC, así como el ecualizador ASCET. En este caso se tendrán en cuenta ciertos
casos particulares que se pueden dar a la hora de realizar la estimación de canal y cálculo
de coeficientes cuando se implemente en la parte software. Por último, se llevará a cabo la
evaluación del conjunto global de la propuesta (5.2.3), considerando las cuantificaciones
utilizadas para la representación en punto fijo y realizando la estimación de canal, así como
el cálculo de coeficientes para el ecualizador ASCET. A continuación, en las siguientes
subsecciones, se profundizará en cada una de las tres partes que comprende este estudio.
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5.2.1 Evaluación del efecto de la representación en punto fijo

En primer lugar se pretende evaluar el efecto que tiene la representación en punto fijo
en el sistema. Para ello se va a llevar a cabo una comparación en punto fijo y en punto
flotante de doble y simple precisión. El hecho de evaluar el sistema con la representación
en punto flotante de simple precisión es debido a que la parte hardware y parte software
de la arquitectura heterogénea pueden utilizar aritmética de punto flotante de simple
precisión. Por otro lado, la máxima precisión se consigue con la representación en punto
flotante de doble precisión.

En el esquema de la figura 5.1, se muestra el diagrama de bloques del sistema sim-
plificado. Para obtener el rendimiento del sistema en términos de SNR y RMSE, se va
a realizar una comparación de la señal de entrada al transmisor FBMC Vm[k] con la se-
ñal obtenida tras el módulo del ecualizador L-ASCET V̂m[k]. Por otro lado, el análisis del
BER se realizará añadiendo ruido blanco gaussiano aditivo (AWGN) al modelo del canal y
se compararán los valores demodulados V̂ PAM

m [k] con los correspondientes valores previos
a la modulación PAM aplicada V PAM

m [k]. Téngase en cuenta que el bloque denominado
Transmisor FBMC y Receptor FBMC conforma el conjunto de bloques del sistema mos-
trados en el capítulo 4. Además, el módulo Ecualizador L-ASCET se refiere únicamente
al igualador de canal mostrado en el punto 4.8. Por último, el modulador y demodula-
dor trabajan con un esquema de modulación 4-PAM, tal y como define el estándar PLC
IEEE 1901/2010 [IEE10].

Canal
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4-PAM
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[k]V
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cl,m
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Figura 5.1: Diagrama de bloques del sistema simplificado con el esquema de modulación 4-PAM, donde
se marcan las señales para el cálculo de la SNR y BER.

Para realizar la simulación del sistema se ha optado por utilizar los modelos de canal
PLC definido en [Ton12]. En este caso se han usado dos modelos de canal: el modelo A y
modelo B. La diferencia entre ellos radica en que el modelo A es más exigente que el B y
por tanto, el modelo A presenta un mayor nivel de ruido, interferencia, multicamino, etc.
En la figura 5.2 se muestra el comportamiento de los modelos de canal PLC utilizados. En
cuanto al modelo A, se puede comprobar cómo la respuesta en frecuencia tiene variaciones
más rápidas y los desvanecimientos son más numerosos, comparados con el modelo B.
Entre modelos de canal sucesivos en el tiempo se ha respetado el tiempo de coherencia de
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Figura 5.2: Respuesta en frecuencia a lo largo del tiempo de los modelos de canal PLC utilizados. A la
izquierda el modelo A del canal PLC y a la derecha el modelo B del canal PLC.

Por otro lado se van a definir los parámetros de SNR y RMSE de acuerdo con (5.1) y
(5.2), respectivamente, donde Vm[k] y V̂m[k] representan las señales de entrada al trans-
misor FBMC y la salida del ecualizador, siendo m = 0, ...,M − 1.

SNR = 20 · log
� |Vm[k]|
|Vm[k]− V̂m[k]|

�
(5.1)

RMSE =

Ê∑M−1
m=0 (Vm[k]− V̂m[k])2

M
(5.2)

Para evaluar el efecto que tiene la representación en punto fijo en el sistema, se realiza
la simulación del mismo. Esta simulación realiza el cálculo de los valores de SNR y RMSE
en cien instantes para los modelos de canal mostrados anteriormente en la figura 5.2. Por
cada instante del modelo de canal, se ha realizado el envío de una trama compuesta por 64
paquetes D0, . . . D63 de información, con M = 512 muestras cada uno, junto con las dos
tramas C0 y C1 de M = 512 muestras necesarias para realizar la estimación de canal. En
resumen, si cada paquete de información con M = 512 muestras se envía cada 8.192 µs,
la trama compuesta por los 66 paquetes se envía cada 540.672 µs, que está por debajo
del tiempo de coherencia del canal tCPLC , fijado en 600 µs [Cor06]. Si se desea ampliar el
número de paquetes de información que se envían, hay que tener en cuenta que en ningún
caso se debe superar el tCPLC , para poder considerar el canal como un sistema LTI, y
garantizar así que la estimación del canal se pueda aplicar al conjunto de datos enviados.
En la figura 5.3 se muestra la estructura de la trama transmitida entre el emisor y el
receptor. Cabe señalar que el preámbulo está formado por dos tramas S0 y S1, además de
C0 y C1, encargadas de sincronizar el sistema transmisor con el receptor. En este caso, no
se incorporan ya que el sistema se considera completamente sincronizado, aunque habría
que tener en cuenta estas tramas para no superar el tiempo de coherencia del canal tCPLC .
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Figura 5.3: Estructura de la trama intercambiada por el transmisor FBMC y receptor FBMC, donde se
muestra el preámbulo (Sx y Cx) y las diferentes tramas de datos (Dx).

Con todo esto, se va a evaluar el sistema en punto fijo y en punto flotante, conside-
rando en todo momento una estimación de canal perfecta para comprobar dicho efecto
correctamente. Además, para evitar los efectos que pueda tener el canal PLC, el sistema
se ha evaluado en presencia de un canal ideal, lo que permite obtener el deterioro debido
a la cuantificación utilizada. En la tabla 5.1 se recogen los valores de SNR y RMSE en
presencia del canal ideal, así como los modelos de canal A y B comentados anteriormente
para los tres órdenes de ecualizador L-ASCET. Además, se realiza el estudio para los
formatos de representación de punto flotante de doble precisión (DP), simple precisión
(SP) y punto fijo.

0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE

Punto
flotante
(DP)

Canal Ideal 225.69 9.99× 10−6 230.65 7.06× 10−6 230.65 7.06× 10−6

Canal PLC (A) 40.60 2.23× 10−1 60.94 8.47× 10−2 63.57 1.66× 10−1

Canal PLC (B) 46.22 1.93× 10−1 58.95 1.28× 10−1 59.83 1.72× 10−1

Punto
flotante
(SP)

Canal Ideal 220.74 7.99× 10−6 223.74 6.40× 10−6 223.74 6.40× 10−6

Canal PLC (A) 40.60 2.23× 10−1 60.93 8.48× 10−2 62.35 1.72× 10−1

Canal PLC (B) 46.22 1.90× 10−1 54.36 1.62× 10−1 54.72 2.41× 10−1

Punto fijo
Canal Ideal 165.06 2.10× 10−4 165.06 2.10× 10−4 165.06 2.10× 10−4

Canal PLC (A) 40.60 2.23× 10−1 60.93 8.48× 10−2 62.35 1.72× 10−1

Canal PLC (B) 46.23 1.93× 10−1 54.35 1.62× 10−1 51.80 2.14× 10−1

Tabla 5.1: Resultados de SNR y RMSE obtenidos de la simulación del sistema para los diferentes
órdenes de ecualizador L-ASCET en presencia de canal ideal y modelos A y B de canal PLC, para los

diferentes métodos de representación.

Las pérdidas debidas a la cuantificación empleada se pueden comprobar observando
el valor de SNR en presencia de un canal ideal para los tres formatos de representación
mostrados en la tabla 5.1. Para la representación en punto fijo se obtiene una diferencia
de aproximadamente 55 dB y 60 dB con respecto al caso de punto flotante de simple y
doble precisión, respectivamente. Estas pérdidas son considerables, pero si se atiende a
la señal obtenida en la etapa de recepción mostrada en la figura 5.4, se puede comprobar
cómo la representación en punto fijo se ajusta correctamente a la señal obtenida por la
representación en punto flotante de doble precisión.

Ahora bien, en presencia de un modelo de canal PLC, la diferencia entre el sistema en
punto fijo y punto flotante de simple o doble precisión no es tan notable. En la tabla
5.1, se puede comprobar como la diferencia entre punto fijo es casi nula para punto
flotante de simple precisión y doble precisión en el caso del modelo A y modelo B de canal
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PLC. Como se puede observar, las características que tiene el canal PLC, en términos de
ruido, interferencia o multicamino, entre otros, hacen que la SNR del sistema descienda
notablemente, si se comparan los resultados obtenidos para los canales PLC con el caso
del canal ideal.

En cuanto al error cuadrático medio, para los modelos de canal PLC se obtienen errores
ligeramente elevados comparados con el caso de canal ideal. Sin embargo, teniendo en
cuenta que se trata de una señal modulada con unos niveles muy bien definidos, se puede
considerar este nivel de RMSE adecuado para el sistema.

En los resultados mostrados hasta ahora se ha utilizado en la simulación el ecualizador
L-ASCET. En la tabla 5.1, se puede comprobar que el uso de un ecualizador L-ASCET
de orden 2 mejora hasta 20 dB la relación señal a ruido del sistema frente al ecualizador
0-ASCET. La mejora que supone el uso del ecualizador se muestra en la figura 5.5 donde
se presenta la señal transmitida, previa al banco de filtros del transmisor, con la señal
del banco de filtros del receptor sin ecualizar y la señal obtenida tras el módulo del
ecualizador. Como se puede comprobar, al realizar la ecualización se mejora la señal
recibida, permitiendo obtener una representación más fidedigna de la señal transmitida.
Además, el uso de un ecualizador 2-ASCET mejora notablemente la SNR del sistema
frente al 0-ASCET.

De esta forma se pretende reflejar la mejora que supone aplicar la ecualización de la
señal recibida, haciendo que sea conveniente realizar dicha ecualización para contrarrestar
los efectos no deseados introducidos por el canal y mejorando así las prestaciones del
sistema.

Sin embargo, para realizar correctamente la ecualización es necesario tener un modelo
del canal, o bien realizar la estimación del mismo. En este caso, dadas las variaciones
tan rápidas que presenta el canal PLC, así como las dificultades que se tiene a la hora
de modelarlo debido a la gran variedad de entornos que existen, lo más conveniente es
realizar la estimación del canal y compensar los efectos perniciosos en tiempo de ejecución
y no trabajar con modelos de canal predefinidos.

5.2.2 Evaluación del efecto del uso del estimador de canal

Como se ha visto, la necesidad de realizar la ecualización de canal se ve justificada por
la mejora que supone al sistema. No obstante, hay que tener en cuenta que el hecho
de realizar el cálculo de la estimación de canal aumenta la carga computacional en la
etapa de recepción. Eso se debe a que habrá dos flujos de datos que se deben procesar en
paralelo. Por un lado es necesario procesar las tramas de datos en el banco de filtros del
sistema receptor, y por otro, se necesita calcular la estimación del canal y los coeficientes
del ecualizador L-ASCET para compensar así los efectos no deseados introducidos por el
canal.
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La propuesta de la arquitectura mixta HW/SW permite reducir el consumo de recursos
hardware de la arquitectura global, ya que el aumento de la carga computacional que
supone la estimación de canal y cálculo de coeficientes es significativo. Dado que las
etapas de estimación de canal y cálculo de coeficientes se realiza con un periodo mayor,
que viene dado por el tiempo de coherencia del canal tCPLC , se codificarán en la parte
software, mientras que el banco de filtros receptor y el igualador L-ASCET se implementa
en hardware.

En la figura 5.6 se muestra la arquitectura descrita en anteriores capítulos, incluyendo
ahora los dos tiempos: tRX y tCoef . El primero de ellos, tRX , representa la latencia que
tiene el subsistema implementado en PL, desde que los datos están disponibles en el
receptor hasta que se generan las correspondientes salidas de los bancos de filtros del
coseno (CMFB) y del seno (SMFB) y están disponibles en la entrada del ecualizador
L-ASCET. Esta latencia se corresponde con la mostrada en la tabla 4.12 para el receptor
FBMC. El segundo tCoef representa la latencia que tiene el subsistema codificado en PS,
el cual engloba la transferencia DMA de las tramas de estimación de canal (PL a PS), el
cálculo de la estimación de canal, el cálculo de coeficientes y la transferencia DMA de los
coeficientes al ecualizador L-ASCET (PS a PL).

En esta arquitectura propuesta se pueden dar dos posibles situaciones que afectan al
rendimiento del sistema. El primer caso es el más favorable, donde la estimación de canal y
el cálculo de coeficientes se realiza antes de que los datos procedentes del módulo receptor
estén disponibles en el ecualizador ASCET, cumpliendo así que tCoef ≤ tRX . En este caso,
si no se supera el tiempo de coherencia del canal, la SNR obtenida no se vería degradada.

La segunda situación que se puede dar es que no se cumpla la premisa tCoef ≤ tRX y
que esto se deba a que el tiempo requerido para realizar el cálculo en PS sea superior al
tiempo de procesamiento de módulo de recepción. En la figura 5.7 se muestra gráficamente
este caso y los posibles escenarios a considerar.

En la parte superior de la figura 5.7, se muestra el efecto que se produce al inicializar
el sistema con las primeras muestras ecualizadas, ya que éstas serán erróneas hasta que
se actualicen los coeficientes del ecualizador y comience a producir resultados válidos.
Este error se verá reflejado en el rendimiento del sistema en términos de SNR o BER,
pero al tratarse de un periodo inicial, es posible despreciarlo, ya que se puede considerar
la inicialización del sistema. Ahora bien, una vez inicializado el sistema, siempre que se
actualicen los coeficientes del ecualizador sin superar tCPLC , los datos producidos serán
válidos y el rendimiento del sistema se verá afectado ligeramente en términos de SNR o
BER debido a que la ecualización no se está realizando con los coeficientes correctos.

Sin embargo, si se supera el tiempo de coherencia del canal tCPLC y no se han actua-
lizado los coeficientes del ecualizador, se producirán errores en la señal ecualizada, pro-
vocando que el rendimiento del sistema se vea deteriorado en términos de SNR y BER.
Cabe destacar que cuanto más complejo sea el cálculo de los coeficientes, como ocurre con
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Figura 5.6: Diagrama de bloques de la arquitectura HW/SW propuesta para el sistema FBMC.
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el ecualizador 2-ASCET, el retardo puede ser mayor, y esto afecta al tiempo necesario
para el cálculo de los coeficientes del ecualizador.

Con estas consideraciones se va a comprobar el efecto que tiene en el sistema la estima-
ción de canal y cómo afecta a las prestaciones el retardo que pueda tener la actualización
de los coeficientes del ecualizador, evitando superar en todo momento el tiempo de cohe-
rencia del canal PLC tCPLC . De acuerdo con el esquema mostrado en la figura 5.8 se
muestran los diferentes ensayos llevados a cabo. El primero de ellos (I) es una situación
ideal que servirá de referencia a considerar, dado que se realiza el cálculo de los coeficientes
a partir del modelo del canal HPLC . La segunda evaluación (II) proporciona la degrada-
ción debida a la interpolación que se realiza en la estimación de canal, sin embargo en
este caso se realiza a partir del modelo del canal HPLC . El tercer ensayo (III) incorpora la
estimación de canal, en lugar del modelo, y a partir de esta estimación de canal se realiza
la interpolación y el cálculo de coeficientes, proporcionando la degradación debida a la
estimación de canal. Por último, la rama (IV) evalúa la posibilidad de incluir un suavizado
en la estimación de canal con el objetivo de mejorar el rendimiento final en términos de
SNR.

Cálculo Coefs.
L-ASCET

FFT(HPLC, M)

HEST(M)

HEST(M)

(I)

(II)

(III)

(IV)

Cálculo Coefs.
L-ASCET

Cálculo Coefs.
L-ASCET

Cálculo Coefs.
L-ASCETSuavizado

Interpolación
(M, 2L+1M)

Interpolación
(M, 2L+1M)

Interpolación
(M, 2L+1M)

FFT(HPLC, 2
L+1M)

Figura 5.8: Diagrama de los escenarios a evaluar para comprobar el efecto de la estimación de canal y
cálculo de coeficientes en el rendimiento del sistema.

Cada uno de los ensayos descrito anteriormente ha sido llevado a cabo considerando la
representación en punto flotante de doble precisión y en punto fijo para la parte software,
que se detalla en la sección 5.3.1.1. Los resultados se muestran en la tabla 5.2 en términos
de SNR y RMSE con un ecualizador L-ASCET para L = 0, 1, 2. En este caso, la estimación
de canal y los coeficientes del ecualizador se calculan cumpliendo tCoef ≤ tRX . Estos
resultados se han obtenido para el modelo de canal A y B mostrados en la sección anterior.

Con respecto a la tabla 5.2, en términos de SNR existe una diferencia que se sitúa en
torno a los 14 dB y 19 dB comparando el caso ideal (I) y el caso en el que se realiza con la
estimación de canal (III) para ambos modelos de canal PLC (A y B). La propuesta (IV),
en la que realiza un suavizado de la estimación de canal obtenida, no obtiene mejores
resultados para el modelo de canal A, ya que es muy exigente y presenta variaciones muy
rápidas en la respuesta en frecuencia del canal, que se pierden al realizar el suavizado en la
estimación de canal obtenida y empeora la SNR. Para el caso del modelo B, que es menos
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0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE

Canal PLC (A)

(I) 42.22 0.189 62.75 0.175 65.41 0.175
(II) 41.85 0.190 58.06 0.179 59.70 0.178
(III) 28.03 0.164 29.18 0.161 29.47 0.164
(IV) 24.88 0.204 25.61 0.210 25.70 0.210
(II-FP) 41.85 0.190 58.06 0.179 59.70 0.178
(III-FP) 28.04 0.164 29.18 0.161 29.48 0.163
(IV-FP) 24.88 0.204 25.61 0.210 25.70 0.210

Canal PLC (B)

(I) 58.33 0.324 76.03 0.247 78.05 0.245
(II) 58.17 0.272 74.28 0.241 75.90 0.237
(III) 39.24 0.153 39.68 0.127 40.00 0.130
(IV) 40.12 0.187 41.16 0.199 41.25 0.200
(II-FP) 58.17 0.272 74.28 0.241 75.90 0.237
(III-FP) 39.24 0.153 39.68 0.127 40.00 0.130
(IV-FP) 40.12 0.186 41.16 0.199 41.25 0.199

Tabla 5.2: Resultados de SNR y RMSE obtenidos de la simulación del sistema para los diferentes
órdenes de ecualizador L-ASCET y casos presentados, realizando la estimación de canal y cálculo de

coeficientes cumpliendo tCoef ≤ tRX .

exigente y la variaciones en la respuesta en frecuencia son menores, la propuesta (IV) con
el suavizado supone una ligera mejora con respecto al caso (III). Por otro lado, el uso
de operadores de punto fijo en la parte software no presenta una influencia significativa
en el rendimiento del sistema con respecto a los operadores de punto flotante de doble
precisión.

Hasta ahora se ha presentado el caso más favorable, pero es interesante estudiar el
efecto que tendría en el sistema global el caso en el que no se cumpla tCoef ≤ tRX . En
la tabla 5.3 se muestran los resultados obtenidos en términos de SNR y RMSE para los
casos descritos anteriormente. En este caso, no se cumple tCoef ≤ tRX pero no se supera
el tiempo de coherencia del canal PLC tCPLC ; para ello se ha definido un retardo que
equivale al número de paquetes ecualizados con los coeficientes no actualizados. En este
sentido, dado que la carga computacional para el cálculo de coeficientes del ecualizador
2-ASCET es superior, se ha asignado un retardo de 32 paquetes, de 16 paquetes para
el caso 1-ASCET y de 8 paquetes para el 0-ASCET. Estos valores se han considerado
de forma arbitraria, ya que depende de los tiempos de procesamiento requeridos para el
cálculo de la estimación de canal y cálculo de coeficientes en la parte software, y este
tiempo dependerá de cada una de las estrategias mostradas a lo largo del capítulo en los
apartados 5.4 y 5.5.

Con respecto a los resultados obtenidos en la tabla 5.3, se puede comprobar que los
valores obtenidos son ligeramente inferiores con respecto al caso anterior mostrado en la
tabla 5.2. Esto se debe a que los datos se están ecualizando a partir de una estimación
de canal que no corresponde y, por tanto, se produce un deterioro en las señales recibidas
del sistema reduciendo el SNR. Para el caso 2-ASCET, el cual tiene un mayor retardo
asignado, los resultados de SNR se ven degradados aún más que para el caso 1-ASCET,
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0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE

Canal PLC (A)

(I) 40.95 0.369 54.54 0.574 52.55 0.580
(II) 40.63 0.367 51.60 0.542 49.74 0.550
(III) 27.60 0.247 28.31 0.294 28.12 0.319
(IV) 24.50 0.261 24.86 0.302 24.58 0.322
(II-FP) 40.63 0.367 51.61 0.542 49.75 0.550
(III-FP) 27.60 0.247 28.32 0.294 28.13 0.319
(IV-FP) 24.50 0.261 24.86 0.302 24.58 0.322

Canal PLC (B)

(I) 65.09 0.515 67.49 0.698 65.09 0.696
(II) 64.22 0.514 66.50 0.685 64.22 0.686
(III) 36.18 0.432 36.23 0.481 36.18 0.508
(IV) 39.85 0.326 40.20 0.389 39.85 0.416
(II-FP) 64.22 0.514 66.51 0.685 64.22 0.686
(III-FP) 38.78 0.299 38.87 0.349 38.78 0.382
(IV-FP) 39.85 0.326 40.20 0.389 39.85 0.416

Tabla 5.3: Resultados de SNR y RMSE obtenidos de la simulación del sistema para los diferentes
órdenes de ecualizador L-ASCET y casos presentados, realizando la estimación de canal y cálculo de

coeficientes en el caso que no se cumple tCoef ≤ tRX .

debido a que la ecualización llevada a cabo se produce con un retardo mayor. Sin embargo,
los resultados obtenidos son muy similares a los mostrados en la tabla 5.2, donde las
diferencias entre una estimación ideal (I) y la propuesta (III) se mantienen en torno a los
14 dB y 19 dB para el modelo de canal A y B respectivamente.

Por tanto, esto permite determinar que la ecualización llevada a cabo con coeficientes
que no han sido actualizados, es decir, cuando no se cumple la premisa tCoef ≤ tRX , no
implica una significativa degradación en el rendimiento del sistema global en términos de
SNR. Sin embargo, es conveniente que el retardo sea siempre el mínimo posible, optimi-
zando al máximo el rendimiento de la parte software, para cumplir tCoef ≤ tRX y obtener
la menor degradación en SNR para el sistema global.

5.2.3 Evaluación del sistema propuesto

En los apartados anteriores, 5.2.1 y 5.2.2, se han mostrado los resultados de SNR y RMSE
para la parte hardware y la parte software de forma independiente. En este apartado se
va a realizar el estudio de ambas partes en conjunto. En cuanto a la parte hardware,
se utilizarán los módulos mostrados en punto fijo que han sido detallados en el capítulo
anterior. En cuanto a la parte software, se va a considerar el caso que cumple la premisa
tCoef ≤ tRX , realizando el cálculo de la estimación de canal y el cálculo de coeficientes
mediante aritmética de punto fijo. Para ello se va a considerar en este estudio el caso III-
FP donde se realiza el cálculo de la estimación de canal y de los coeficientes del ecualizador
mediante los operadores de enteros con una representación en punto fijo. Además, este
caso III-FP no realiza el suavizado de la estimación de canal, permitiendo así reducir el
tiempo de procesamiento.
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Los resultados de la tabla 5.4 muestran los valores obtenidos en términos de SNR y
RMSE para la propuesta realizada. En este caso se compara con el caso ideal, donde
la representación del sistema se realiza mediante aritmética en punto flotante de doble
precisión. En este caso se puede comprobar como, para el caso del canal ideal, la SNR
obtenida en la propuesta es 58 dB inferior con respecto a éste. En cuanto a la diferencia
que existe entre la propuesta en presencia de un canal PLC, se puede comprobar que para
el modelo de canal A y para el modelo B la diferencia es prácticamente nula con respecto
al sistema en punto flotante de doble precisión.

0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE SNR (dB) RMSE

Canal Ideal Caso Ideal 221.09 1.448× 10−5 223.83 1.26× 10−5 223.92 1.25× 10−5

Propuesta 165.05 2.10× 10−4 165.04 2.10× 10−4 165.05 2.10× 10−4

Canal PLC (A) Caso Ideal 26.39 5.99× 10−1 27.76 6.01× 10−1 28.09 8.65× 10−1

Propuesta 26.39 5.99× 10−1 27.76 6.01× 10−1 28.86 8.65× 10−1

Canal PLC (B) Caso Ideal 37.31 7.73× 10−1 37.51 8.35× 10−1 38.55 2.03× 10−1

Propuesta 37.31 7.73× 10−1 37.51 8.35× 10−1 37.69 1.80× 10−1

Tabla 5.4: Resultados de SNR y RMSE obtenidos de la simulación del sistema completo para los
diferentes órdenes de ecualizador L-ASCET.

Por último, se ha realizado un análisis de este sistema propuesto en términos de BER;
para ello se ha realizado la demodulación de las tramas recibidas y se ha comparado
la representación en binario de dicha trama con la representación binaria de la trama
transmitida. Esto se ha realizado con los modelos de canal PLC mostrados anteriormente,
añadiendo diferentes niveles de ruido blanco gaussiano aditivo (AWGN) en el canal PLC.
Los resultados se muestran en la figura 5.9 para el modelo de canal A y en la figura 5.10
para el modelo de canal B.

En las figuras se muestran también los resultados para los diferentes órdenes de ecua-
lizador en el caso ideal (Ideal) y el sistema propuesto en coma fija (Propuesta). Se puede
comprobar como el hecho de realizar la estimación de canal reduce el BER del sistema.
Cabe destacar que, para valores superiores a 40dB de SNR, la BER obtenida es práctica-
mente constante. Por último, la diferencia entre los ecualizadores 1- y 2-ASCET es poco
significativa, aunque el BER obtenido para el caso 2-ASCET es ligeramente inferior.

5.3 Arquitectura mixta HW/SW propuesta

Los módulos detallados en el capítulo 4, así como la estimación de canal y cálculo de
coeficientes, serán implementados en la FPGA de la familia Zynq®. Por otro lado, los
módulos descritos en la sección anterior para llevar a cabo el cálculo de coeficientes y la
estimación de canal se implementarán en el PS del dispostivo.

Sin embargo, a la hora de realizar el desarrollo de una arquitectura mixta HW/SW
hay que tener en cuenta cómo realizar la sincronización y el intercambio de información
entre ambas partes de la arquitectura. Para ello, el uso de comunicaciones basadas en
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mailboxes [Xil18b] entre PL y PS permite intercambiar información y manejar las inte-
rrupciones. No obstante, su implementación en la PL hace que se incremente la latencia
en el intercambio de información, comparado con otras soluciones en las que los accesos
a periféricos internos se realiza de forma más rápida.

Con el objeto de reducir lo máximo posible la latencia producida por el intercambio
de datos entre PL y PS, se ha optado por utilizar el controlador AXI DMA [Xil19b]
para llevar a cabo el intercambio de información. En este sentido, el controlador DMA,
a través del bus AXI4-Stream, permite reducir la latencia de la comunicación generando
una corriente de datos continua. Además, este controlador permite realizar la escritura
directa en la memoria DDR del dispositivo u otra región que sea accesible para el PS,
como puede ser la memoria OCM.

Sin embargo, la memoria DDR, ya que la OCM no es cacheable, puede originar fallos de
caché, provocados por una modificación en la memoria DDR que no haya sido modificada
en la copia que se tiene en la caché. Para evitar esta situación el dispositivo Zynq® incluye
un puerto ACP (Accelerator Coherency Port), que proporciona conectividad entre el PS y
un acelerador hardware en la PL. El puerto ACP conecta la PL con la unidad SCU (Snoop
Control Unit) del procesador ARM, la cual permite realizar una transacción DMA desde
la PL manteniendo la coherencia de la caché de nivel uno (L1) y nivel dos (L2) de los
procesadores. El uso del puerto ACP mejora el rendimiento de la caché, ya que se reduce
la tasa de fallos de caché, decrementando los tiempos de acceso.

Como se ha mencionado en el capítulo 4 las tramas de estimación de canal se envían con
menos frecuencia sin superar el tiempo de coherencia del canal tCPLC . Esto permite que
la arquitectura propuesta pueda realizar la estimación de canal y cálculo de coeficientes
en el PS. En este sentido, las tramas recibidas para llevar a cabo la estimación de canal
se reciben en la PL, por tanto se debe notificar a PS que los datos están disponibles tras
la transferencia DMA. Para ello, los elementos de sincronización entre PL y PS que están
disponibles en Zynq® son principalmente las interrupciones. Éstas se pueden generar desde
PL a PS; de esta forma, a través de las interrupciones es posible realizar la notificación
a PS que los datos están disponibles en la región de memoria designada. Para ello, el
controlador DMA incorpora unas señales de interrupción de forma que cuando finaliza
la transacción DMA se habilita la señal de interrupción correspondiente. El PS recibe la
interrupción y entonces procesa los datos para calcular la estimación de canal. Una vez
que el PS termina de calcular los coeficientes del ecualizador, notifica a PL que se han
modificado, actualizando así los coeficientes del ecualizador.

En la propuesta HW/SW de la figura 5.11 se muestran los módulos de la arquitectura
que serán implementados en la parte hardware (PL) y qué módulos de la arquitectura
se desarrollarán en software (PS). De esta forma, en el capítulo 4 se han detallado los
módulos de la PL, sin embargo el controlador DMA no se ha detallado, ya que forma
parte de los módulos disponibles en la herramienta de Xilinx Vivado.
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Figura 5.11: Diagrama de bloques de la arquitectura HW/SW propuesta para el sistema FBMC.
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En la figura 5.11, se muestra el uso de controlador DMA a través del puerto ACP
para mantener la coherencia de caché y además reducir la latencia en el intercambio
de información entre el PS y la PL. Sin embargo, se requiere también una mejora en
el rendimiento del sistema PS con el fin de que el tiempo de procesamiento tCoef sea el
mínimo posible. Para ello, se han planteado una serie de estrategias de aceleración software
con el fin de mejorar el rendimiento, haciendo uso de todos los elementos disponibles de
la arquitectura Zynq®. Estas estrategias de aceleración se detallan a continuación.

5.3.1 Estrategias de aceleración software

Entre las estrategias de aceleración software que se pueden llevar a cabo se pueden distin-
guir dos notablemente; por un lado las relacionadas con la aceleración de las operaciones
que se realizan y por otro lado se tienen las propias de la arquitectura del dispositivo que
se esté utilizando. En cuanto a las operaciones, esta estrategia lo que va a tratar es de
realizar operaciones menos costosas dentro del algoritmo siempre que sea posible, para
ello se plantea el uso de aritmética en punto fijo. La arquitectura RISC del procesador
ARM realiza las operaciones con enteros en un solo ciclo por operación, mientras que las
operaciones en punto flotante requieren de más ciclos. En cuanto a las aceleraciones debi-
das a la arquitectura del dispositivo, se pretende hacer uso de los elementos disponibles en
el procesador, como la unidad de punto flotante o la unidad vectorial NEON. En la figura
5.12 y 5.13 se muestra el diagrama de bloques de la arquitectura Zynq® 7000 [Xil18d]
y Zynq® UltraScale+ [Xil19c], en ella se muestran los elementos que compone el SoC
y se puede comprobar cómo en ambas arquitecturas existe una unidad vectorial NEON.
Además, la arquitectura de Zynq® UltraScale+ incorpora una unidad de procesamiento
gráfico GPU junto al Cortex™ A53.

5.3.1.1 Uso de operadores en punto fijo

Como se ha mencionado, el procesador Cortex™ que integran los SoCs Zynq® 7000 y
Zynq® UltraScale+ dispone de una unidad de punto flotante. Esta unidad de punto
flotante permite realizar operaciones con formatos de punto flotante de simple y doble
precisión; sin embargo la sobrecarga que introducen este tipo de formatos es mayor que la
introducida por el formato de enteros con representación en punto fijo. Además, se debe
realizar un estudio del datapath con el fin de conocer el error debido a la cuantificación
del sistema.

En este caso los datos van a definirse de tipo entero, con un ancho de palabra de 32
bits. Dado que los datos de entrada son los símbolos transmitidos por el canal codificados
en punto fijo con un formato Q[4,20], se va a aplicar la misma cuantificación con los 32
bits extendiendo la parte entera, de forma que la cuantificación utilizada será Q[12,20]
con signo. El hecho de extender la parte entera, y no aumentar la precisión del sistema,
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Figura 5.12: Diagrama de bloques de la arquitectura de Zynq® 7000, donde se muestran los elementos
que componen el SoC [Xil18d].
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Figura 5.13: Diagrama de bloques de la arquitectura de Zynq® UltraScale+, donde se muestran los
elementos que componen el SoC [Xil19c].
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es debido a que se requiere un rango dinámico mayor para la parte entera a la hora de
calcular la estimación del canal, por el alto nivel de ruido que presenta el canal PLC.

Todas las operaciones que se llevan a cabo para la estimación de canal y cálculo de
coeficientes se realizan con enteros con representación en punto fijo, considerando que las
operaciones de suma generan un bit más y en las operaciones de multiplicación se duplica
el ancho de palabra. El cálculo de la FFT se realiza también en punto fijo, que, como se
mostrará en la siguiente sección 5.3.1.2, se realiza mediante el uso de la unidad vectorial
NEON. Sin embargo, la única operación que no es posible realizar en punto fijo es la
división necesaria para el cálculo de coeficientes cl,m y dl,m del ecualizador L-ASCET.
Esta operación, mostrada en (5.3), realiza la división del conjugado del canal estimado
entre el módulo al cuadrado del mismo. Esta división se realiza en punto flotante, lo que
conlleva la conversión de los datos enteros con representación en punto fijo a datos en
punto flotante de simple precisión, para realizar la operación de división en punto flotante
y posteriormente se pasa a punto fijo el resultado de la operación.

Em(Ω) = H∗Ch(Ω)
‖HCh(Ω)‖2 (5.3)

El hecho de operar en punto flotante esta parte es debido a que en la división se pierde
precisión si se realiza con aritmética de punto fijo. Además, la operación de división tiene
una latencia elevada, ya sea implementada en aritmética de punto fijo o punto flotante,
por lo que se va a tratar de aprovechar la máxima precisión.

5.3.1.2 Uso de la Unidad Vectorial NEON

En la propuesta mixta HW/SW, mostrada en 3.4.3, se considera realizar la estimación de
canal y cálculo de coeficientes del ecualizador ASCET en la parte software. Para llevar
a cabo la estimación de canal, es necesario calcular la FFT de los símbolos recibidos,
ya que el estimador LS realiza la división de la FFT de los símbolos recibidos RCSSx [k],
entre la FFT de los símbolos transmitidos originalmente CSSx como se muestra en (3.20).
Sin embargo, el cálculo de la FFT de los símbolos transmitidos originalmente CSSx se
puede realizar previamente y tenerlo almacenado en memoria, ya que es conocido con
anterioridad. Por tanto, el número de FFTs que se requieren para realizar el cálculo de la
estimación de canal se corresponde con el número de símbolos que se transmiten, que en
este caso son dos símbolos piloto que forman parte del preámbulo de la trama y permiten
realizar el cálculo de la estimación de canal.

El cálculo de la FFT es costoso desde el punto de vista computacional. En este caso
se realizará en la parte software del SoC (PS). Entre la familia de MPSoC de Xilinx,
Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+, se integran procesadores ARM diferentes en el PS. Para
el caso Zynq® 7000, incluye un procesador Cortex™ A9, sin embargo Zynq® UltraScale+
integra el Cortex™ A53. La principal diferencia entre uno y otro es la capacidad de
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operación, ya que el Cortex™ A9 solo tiene dos núcleos, mientras que el Cortex™ A53
tiene cuatro núcleos; además este último, permite instrucciones de 64-bit. En este caso,
las estrategias de optimización software que se van a llevar a cabo se pueden aplicar a
ambas familias de MPSoC (Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+), teniendo en cuenta que
el conjunto de instrucciones y librerías que se usen deben ser compatibles para cada caso.

La principal ventaja que tiene la familia de procesadores ARM Cortex™ A es que
cada núcleo incorpora una UV NEON con una arquitectura SIMD (Single Instruction
Multiple Data), que mediante una única instrucción puede realizar la misma operación en
paralelo a múltiples elementos de datos del mismo tipo y tamaño. El tipo de datos puede
ser entero, punto flotante de simple precisión (single-precision floating-point) y punto
flotante de precisión doble (double-precision floating-point). Esta unidad permite obtener
los resultados de una región consecutiva de memoria más rápido que sin hacer uso de ella.
De esta forma se va a utilizar para acelerar el cálculo de la FFT y del resto de partes de
algoritmo siempre que se pueda aprovechar la arquitectura SIMD.

Existen dos métodos para hacer uso de la UV NEON que incluyen los procesadores
Cortex™ A de ARM. El primero de ellos se basa en el soporte vectorial que incluye el
propio compilador de GCC, es decir, en delegar en la capacidad que tenga el compilador
para identificar las operaciones que puedan usar la unidad vectorial NEON y generar el
código correspondiente. Sin embargo, el inconveniente de este método radica en que no
siempre produce resultados satisfactorios. El otro de los métodos se basa en la codifica-
ción directa en ensamblador para usar la unidad vectorial NEON, lo que permite hacer
un uso efectivo de la UV y obtener un mejor rendimiento. En este caso es posible en-
contrar librerías especializadas que contienen funciones en lenguajes de alto nivel. Esta
librería contiene rutinas programadas en ensamblador, de forma que permite abstraer al
programador de las instrucciones de bajo nivel y hacer un uso directo de la UV NEON.

La librería open-source Ne10 [Pro19] es compatible con las plataformas Linux, Android
o iOS. Esta librería proporciona al programador una abstracción del uso de la UV NEON,
ya que mediante el conjunto de funciones C que conforma la interfaz de programación de
aplicaciones (API), oculta el manejo y la programación de la UV NEON en ensamblador,
haciendo más sencillo su uso.

Para aprovechar al máximo el rendimiento de los procesadores ARM que incluye el
SoC, y reducir las penalizaciones que incluiría el sistema operativo, la librería Ne10 se ha
compilado para que pueda ser utilizada sin necesidad de disponer un sistema operativo
en el ARM, conocido como modo stand-alone o baremetal. La librería Ne10 incluye una
serie de funciones dedicadas al procesado digital de señales, entre las que se encuentra
la función FFT o filtros FIR, IIR (Infinite Impulse Response). En la librería también se
incluye una serie de funciones que permiten realizar operaciones vectoriales o matriciales,
como el producto vectorial, escalar o el cálculo del determinante.
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Para evaluar la aceleración que proporciona la UV NEON, se pretende evaluar el cálculo
de la FFT haciendo uso de esta UV frente a la codificación en C. Aunque la FFT necesaria
para el estimador LS es de 512 puntos, se va a extender el estudio a un número de puntos
de la FFT más amplio, que va de los 128 a los 16384 puntos. Por otro lado, se ha realizado
también para las dos familias de MPSoC de Xilinx, Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+.

La plataforma utilizada para la evaluación de Zynq® 7000 ha sido la ZC706, mientras
que para la evaluación de Zynq® UltraScale+ se ha utilizado la ZCU102. En ambas se
ha configurado la máxima frecuencia de operación de los microprocesadores, 800 MHz y
1.2 GHz respectivamente.

En la tabla 5.5 se muestran los tiempos medios obtenidos para los diferentes números
de puntos de la FFT en 1000 ejecuciones del cálculo. En este caso, la FFT evaluada se ha
considerado con entradas reales y salidas complejas con enteros con representación en pun-
to fijo Q[12,20]. En términos generales, para los diferentes tamaños de la FFT evaluados,
el tiempo obtenido utilizando la UV NEON, frente al tiempo sin ésta, es aproximada-
mente la mitad. Para el caso que concierne a este trabajo, la FFT de 512 puntos requiere
de 16.62 µs haciendo uso de NEON y de 31.60 µs sin utilizar la UV para Zynq® 7000, y
de 6.13 µs haciendo uso de NEON y de 10.72 µs para el caso de Zynq® UltraScale+.

Nº Puntos FFT 128 256 512 1024 2048 4096 8192 16384
Zynq®
7000

C-Code 6.53 µs 13.14 µs 31.60 µs 64.18 µs 157.03 µs 354.68 µs 927.54 µs 1996.20 µs
NEON 3.61 µs 7.19 µs 16.62 µs 34.15 µs 88.68 µs 209.09 µs 534.04 µs 1120.82 µs

Zynq®
UltraScale+

C-Code 2.35 µs 5.82 µs 10.78 µs 27.26 µs 53.77 µs 171.64 µs 415.43 µs 1216.54 µs
NEON 1.58 µs 3.24 µs 6.13 µs 13.81 µs 28.17 µs 72.88 µs 215.37 µs 536.79 µs

Tabla 5.5: Resultados de los tiempos de ejecución para el cálculo de la FFT mediante el uso de la UV
NEON y la codificación en C (C-Code).

En la figura 5.14 se muestran los tiempos obtenidos anteriormente de forma gráfica.
Se puede comprobar cómo a medida que aumenta el número de puntos de la FFT, los
tiempos también crecen. Por último, la figura 5.15 muestra la aceleración que supone
el uso de la UV NEON a la hora de realizar el cálculo de la FFT para los diferentes
números de puntos mencionados anteriormente. En valor medio, la aceleración que supone
es aproximadamente x1.75. Sin embargo, a medida que el número de puntos de la FFT
aumenta, la aceleración que se obtiene es ligeramente inferior.

A lo largo de esta sección se ha mostrado la forma de acelerar la codificación software
de la arquitectura mixta hardware/software propuesta. En este caso, los elementos de
comunicación y sincronización entre ambas partes son cruciales para la implementación.
Además, las estrategias de aceleración software mostradas, como el uso de operadores
con enteros y el aprovechamiento de recursos del procesador como la UV NEON para el
cálculo de la FFT, permiten optimizar la codificación software. En la siguiente sección
se presenta la propuesta para un solo núcleo, haciendo uso de todas las estrategias de
aceleración expuestas. Sin embargo, existe la posibilidad de utilizar más de un núcleo del
procesador, escalando la arquitectura propuesta como se verá en las posteriores secciones.
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5.4 Propuesta software mononúcleo

A partir de la descripción realizada en la sección anterior sobre la propuesta HW/SW se
va a detallar la parte codificada en software. En esta primera propuesta sólo se hace uso
de un único núcleo de los disponibles en Zynq® 7000, para llevar a cabo el cálculo de la
estimación de canal y cálculo de coeficientes del ecualizador L-ASCET. Para ello, a partir
de la descripción matemática recogida en 3.3.4 y 3.3.5, se ha realizado la programación
en C de las etapas del algoritmo para obtener el tiempo de procesamiento y comprobar
si se cumple tCoef ≤ tRX .

Como se ha descrito anteriormente, el cálculo de la FFT se realiza mediante el uso
de la unidad vectorial NEON y las librerías Ne10. Esto permite acelerar el cálculo de la
FFT hasta aproximadamente x2. Además, el uso de operadores enteros con representación
en punto fijo permite aligerar el cálculo de las operaciones requiriendo menos tiempo de
procesamiento.

Por tanto, a partir de la descripción matemática del algoritmo y las estrategias de
aceleración mostradas, se ha obtenido el tiempo de procesamiento que tiene el algoritmo
en la codificación mononúcleo. Esta implementación se ha llevado a cabo en la plataforma
de desarrollo ZC706, la cual incorpora un Zynq® 7000 con su respectivo procesador ARM
Cortex™ A9. La frecuencia de reloj del PS se ha fijado al máximo permitido, 800 MHz.
En la tabla 5.6 se muestra el tiempo de procesamiento para el cálculo de los coeficientes
de los tres órdenes del ecualizador. Además, en la misma tabla se desglosan los tiempos
de cada una de las etapas del algoritmo, donde se puede apreciar que el tiempo para el
cálculo de coeficientes es mucho mayor para el caso 2-ASCET que en el caso 0-ASCET.

0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET

Parte del Algoritmo Media Desviación
Estándar Media Desviación

Estándar Media Desviación
Estándar

Estimador LS 52.3 µs 0.056 µs 52.3 µs 0.056 µs 52.3 µs 0.056 µs
Media del Canal 5.48 µs 0.066 µs 5.48 µs 0.066 µs 5.48 µs 0.066 µs
Interpolación del Canal 22.13 µs 0.049 µs 37.86 µs 0.068 µs 58.02 µs 0.048 µs
Cálculo de coeficientes 59.1 µs 0.061 µs 207.87 µs 0.055 µs 369.52 µs 0.062 µs
Tiempo de
procesamiento en PS 139.01 µs 0.073 µs 245.73 µs 0.096 µs 485.32 µs 0.088 µs

Tabla 5.6: Tiempos de procesamiento determinados para los tres tipos de ecualizadores L-ASCET
implementados en el sistema PS.

En este caso, ninguno de los tres órdenes de ecualizador permite alcanzar la premisa
tCoef ≤ tRX , ya que la latencia del receptor FBMC implementado en la PL es de aproxima-
damente 5500 ciclos, como se muestra en la tabla 4.12. La PL se configura con un periodo
de reloj de 10 ns lo que equivale a que la latencia del receptor es de aproximadamente 55 µs.

En este caso las prestaciones del sistema en términos de SNR serán similares al mos-
trado en 5.2.2, donde la situación no cumple tCoef ≤ tRX y por tanto, los coeficientes se
actualizan con cierto retraso, lo que provoca un deterioro de la señal recibida y se produce
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una reducción del rendimiento del sistema en términos de SNR. Para conocer el número
de paquetes de datos que no se ecualizan con los coeficientes correspondientes, se debe
hacer la diferencia del tiempo de procesamiento de la tabla 5.6 con la latencia de 55 µs del
sistema receptor, y dividirlo por el periodo de recepción de datos 8.192 µs. En este caso,
para el 0-ASCET no se ecualizan correctamente 11 paquetes de 512 muestras, para el
1-ASCET 24 paquetes y para el 2-ASCET 53 paquetes. Si recordamos el valor arbitrario
que se había asignado en la simulación, es muy similar a éste y por tanto, los resultados
de SNR que se obtendrán del sistema se situarán en el mismo rango.

Con el fin de conocer el tiempo que cada parte del algoritmo requiere para llevar a
cabo la estimación de canal y el cálculo de coeficientes, en la figura 5.16 se muestra de
forma gráfica los tiempos de procesamiento obtenidos desglosados en cada una de las
etapas del algoritmo. Cabe destacar que un orden de ecualizador mayor requiere un coste
computacional mayor, dada la complejidad de las operaciones matemáticas vista en la
sección 3.3.5. Se puede comprobar que el orden 2-ASCET invierte la mayor parte del
tiempo en realizar el cálculo de coeficientes, mientras que en el 0-ASCET la mayor parte
del tiempo la requiere la estimación LS que se realiza, donde se incluye el cálculo de las
dos FFT involucradas en el algoritmo.
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Figura 5.16: Tiempo de procesamiento para la codificación de la estimación de canal y cálculo de
coeficientes desglosado por las etapas del algoritmo utilizando Zynq® 7000.

Para tener una idea sobre la carga computacional que presenta el algoritmo, en la
tabla 5.7 se muestra el análisis de la complejidad del sistema global. Téngase en cuenta
que el número de multiplicaciones y sumas que requiere el sistema global es significativo,
teniendo en cuenta que la mayor parte de esas operaciones se realiza en el cálculo de la
FFT. Además, el calculo de coeficientes realiza una operación de división que no está
reflejada en la tabla 5.7. Hay que tener en cuenta que este tipo de operaciones son muy
costosas desde el punto de vista computacional.
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Módulo Productos Sumas Memoria
(KBytes)

Transmisor FBMC 36 ·M 104 ·M 54 · log2(M)
Receptor FBMC 66 ·M 197 ·M 108 · log2(M)
Ecualizador L-ASCET (2L+1) ·M (2L) ·M (2L) · log2(M)
Estimador LS de canal 52 ·M 174 ·M (log2(M))2

Interpolación − 2 ·M · (L+ 1) 5 · (L+ 1) · log2(M)
Cálculo de coeficientes 4 ·M 53 ·M (2L+1) · log2(M)

Tabla 5.7: Análisis de la complejidad de la propuesta realizada, incluyendo los módulos transmisor y
receptor.

5.5 Propuesta software multinúcleo

Como se ha mostrado en la sección anterior, la solución mononúcleo proporciona resultados
válidos. Sin embargo, el tiempo que precisa para llevar a cabo el cálculo de la estimación
de canal y cálculo de coeficientes del ecualizador es superior al tiempo que el sistema
receptor necesita para procesar las muestras de entrada del sistema FBMC receptor. En
este caso, la ecualización se realiza con coeficientes no actualizados, produciendo una serie
de datos que reducen ligeramente el SNR.

Para evitar la ecualización de los datos con coeficientes no actualizados, se pueden uti-
lizar una serie de memorias intermedias, que almacenan la salida producida por el sistema
FBMC receptor. Teniendo en cuenta el número de paquetes sin ecualizar correctamente, la
memoria necesaria estaría en torno a 17 KB, 36 KB y 80 KB para el orden de ecualizador
0-, 1- y 2-ASCET, respectivamente. Sin embargo, otra opción pasa por acelerar aún más
el procesamiento software; para ello, se propone una solución multinúcleo que comparte
la carga computacional del algoritmo en dos o más núcleos.

Para ello hay que determinar la escalabilidad que tiene el algoritmo de estimación de
canal y cálculo de coeficientes llevados a cabo en la parte software del SoC. Además, hay
que tener en cuenta el intercambio de datos para llevar a cabo la codificación con más de
un procesador. Por tanto se deberá determinar la región de memoria compartida por los
núcleos utilizados y establecer un mecanismo de notificación entre los núcleos que permita
sincronizar y gestionar todos ellos en las diferentes partes del algoritmo.

En la figura 5.17 se muestra el diagrama de bloques del algoritmo de estimación de canal
y el cálculo de los coeficientes, en función del orden L del ecualizador. Como se puede
observar en la figura 5.17, la primera parte del algoritmo tiene dos líneas claramente
diferenciadas para ser procesadas en paralelo, siendo el estimador LS donde se procesa
cada símbolo recibido. Siguiendo con el diagrama de bloques, tras las estimaciones LS se
realiza la media de ambas estimaciones y se verifica el umbral para evitar el ruido impulsivo
del canal PLC; en este caso, se puede realizar la media del canal y la verificación del umbral
en paralelo para la mitad de las muestras procesadas, es decir, dividir el algoritmo en dos
flujos de datos de M/2 señales, dado que cada una de las M señales es independiente entre
sí. Del mismo modo, se procesarían los siguiente bloques en paralelo dividiendo el flujo de
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datos, como sucede en el bloque de interpolación y la obtención de los coeficientes. Cabe
mencionar que el número de señales que genera el bloque de interpolación es el número de
señalesM multiplicado por el factor de interpolación R, por tanto la división del datapath
en este punto estará relacionada con el factor R.
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Figura 5.17: Diagrama de bloques del algoritmo de estimación de canal y cálculo de coeficientes,
dependiendo del orden L del ecualizador ASCET.

Mediante la división del datapath en dos es posible escalar el algoritmo a dos núcleos,
en lugar de uno. Sin embargo, a la hora de paralelizar este algoritmo aún más, se podría
considerar seguir dividiendo cada una de las etapas en función del número de núcleos
disponibles que, por lo general, suelen ser potencias de dos. Por tanto, para el caso de
cuatro núcleos, se dividiría el datapath deM señales de entrada en cuatro datapaths de M/4

señales, y así para un número de núcleos mayor.

Sin embargo, la etapa de estimador LS lleva a cabo una FFT de M puntos para cada
uno de los símbolos recibidos; en este caso, se podría adaptar el algoritmo para dividir
la FFT de M puntos en dos FFTs de M/2 puntos, como se muestra en la figura 5.18.
No obstante, aunque se divide la FFT, la última etapa de la misma se debe procesar en
ambos núcleos. Esto se ha evaluado mediante el uso de la FFT de la librería Ne10, y se ha
comprobado que el tiempo requerido en calcular la FFT deM puntos es similar al tiempo
que se requiere para realizar cálculo de la FFT de M/2 puntos con el procesamiento de la
última etapa. Ante esta situación, se puede optar por calcular la FFT de M puntos en
dos núcleos y el resto de algoritmo extenderlo para los cuatro núcleos; o bien, se puede
extender completamente el algoritmo en los cuatro núcleos dividiendo la FFT. Esto ocurre
para un número de puntos de la FFT de 512 y es posible que para un número mayor sea
posible acelerar el algoritmo dividiendo la FFT.

Una vez que se ha determinado la escalabilidad del algoritmo, hay que tener en cuen-
ta la región de memoria compartida por ambos núcleos. La arquitectura de Zynq® 7000
y Zynq® UltraScale+ proporciona una región de memoria de tipo estático compartida
integrada en el PS conocida como On Chip Memory (OCM), con un tamaño limita-
do (256 KB) pero tiene una latencia reducida. Además, se tiene una región de memo-
ria externa, la memoria dinámica externa DDR, que presenta mayor latencia, pero es
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Figura 5.18: Diagrama del cálculo de la FFT de N puntos a partir de dos FFTs de N/2 puntos.

notablemente más grande. En este caso, dado que el tamaño de las tramas de datos
contienen M = 512 muestras, siendo cada una de ellas de 32 bit, la capacidad de memo-
ria requerida para almacenar una de las tramas es de 2 KB aproximadamente. Por tanto,
la OCM es suficientemente grande como para utilizarla en esta aplicación como región de
memoria compartida entre los núcleos del procesador.

5.5.1 Sincronización entre núcleos del procesador

Una vez que se ha definido la escalabilidad del sistema y la región de memoria compartida
para los diferentes núcleos, queda por determinar la manera de sincronizar los diferentes
núcleos. En este sentido, existen pequeñas diferencias entre la familia de Zynq® 7000
y Zynq® UltraScale+, que radican en la evolución de la arquitectura para el caso de
Zynq® UltraScale+. A continuación, se detallan los métodos de sincronización para cada
arquitectura, ya que la sincronización también varía en función del número de núcleos
disponibles.

A grandes rasgos, la manera de sincronizar los procesadores se basa en el uso de instruc-
ciones atómicas, que modifican el estado de una variable y lo hacen de forma exclusiva,
o bien se puede hacer uso de las interrupciones, permitiendo así que ambos procesadores
puedan interrumpirse entre ellos. De esta forma, es posible que los procesadores que com-
ponen la arquitectura puedan comunicar el punto de ejecución en el que se encuentran
e intercambiar datos en la región de memoria compartida definida previamente. A conti-
nuación, se detalla en cada caso las características que se tienen a la hora de implementar
las dos formas de sincronización que se han descrito en las plataformas Zynq® 7000 y
Zynq® UltraScale+.

5.5.1.1 Sincronización en Zynq® 7000

Para el caso de Zynq® 7000, el cual incluye un ARM Cortex™ A9 de doble núcleo, es
posible paralelizar el sistema hasta dos núcleos. La sincronización de ambos núcleos se
puede realizar mediante interrupciones o instrucciones atómicas (mutex).
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En cuanto al mecanismo de sincronización basado en interrupciones, se pueden diferen-
ciar tres tipos de interrupciones que son soportadas por el controlador de interrupciones.
Una de ellas es la interrupción privada de los periféricos (PPI), otra es la interrupción
compartida de los periféricos (SPI) y por último se encuentra la interrupción generadas
por software (SGI) que permiten provocar una interrupción desde el programa en eje-
cución. Además, las interrupciones SGI pueden ser provocadas hacia el mismo núcleo o
hacia otro de los núcleos disponibles.

En la figura 5.19 se muestra un ejemplo de la gestión de una interrupción entre dos
procesadores. En la figura se producen una serie de eventos que se detallan a continuación.
En (1) el núcleo 1 alcanza un punto de su programa que genera una interrupción dirigida
al núcleo 0; esta interrupción es procesada por el controlador general de interrupciones
(GIC) (2), que es el encargado de interrumpir al núcleo 0 (3); dicho núcleo guarda su
contador de programa (4) y atiende la interrupción mediante el manejador (handler) de
la interrupción (5). Una vez que finaliza la atención de la interrupción (6), el contador de
programa del núcleo 0 vuelve al punto del programa que se había quedado. Esto se puede
realizar del mismo modo con la interrupción del núcleo 0 al núcleo 1. Sin embargo, esto
presenta el inconveniente de que se requieren tantos identificadores de interrupción como
puntos de sincronización se requieran en el programa; además la latencia que presenta es
mayor debido al número de instrucciones que se ejecutan en el cambio de contexto de la
interrupción. En cambio, permite al otro núcleo realizar cualquier otro tipo de tarea hasta
que se reciba la interrupción.
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Figura 5.19: Diagrama que ilustra la gestión de las interrupciones en un sistema multiprocesador para
dos núcleos.

Por otro lado, con el objetivo de reducir la latencia que pueda tener lugar con la
sincronización, se puede hacer uso de las instrucciones atómicas LDREX y STREX, incluido
en el conjunto de instrucciones del procesador ARM. Estas instrucciones requieren del
uso de monitores exclusivos, los cuales rastrean y garantizan los accesos exclusivos de
memoria; además estas instrucciones no pueden ser interrumpidas por otra instrucción.
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Sin embargo, entre las regiones de memoria compartida de la arquitectura de Zynq® 7000,
la caché L2 no soporta monitores exclusivos. Por otro lado, la memoria OCM tampoco
tiene monitores exclusivos. Por último, la memoria compartida DDR podría soportar este
tipo de instrucciones, pero para ello se debe tener la caché L2 deshabilitada en el rango
de direcciones de la DDR donde se almacenan la variables de exclusión mutua.

En la figura 5.20 se muestra el ejemplo de gestión de una variable de exclusión mutua
para Zynq® 7000. En este caso, los accesos a la variable se hacen a DDR y todas las va-
riables de exclusión mutua (mutex) deberán inicializarse como desbloqueadas (unlocked).
Cada uno de los procesadores realizará el bloqueo del mutex correspondiente. Mientras
el mutex esté bloqueado, el otro procesador, si trata de acceder a la variable y ésta se
mantiene bloqueada, se quedará intentándolo hasta que obtenga la dirección de la varia-
ble y la bloquee. Hasta entonces no avanzará con otra tarea que tenga programada, ya
que consultará la variable de forma continua. Por tanto, se puede decir que esta solución
presenta el inconveniente que bloquea al programa principal.
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Figura 5.20: Diagrama que ilustra la gestión de las variables de exclusión mutua (mutex) en un sistema
multiprocesador para dos núcleos.

Para evaluar qué opción de sincronización propuesta es la más adecuada, es necesario
conocer el reparto que se realiza en cada uno de los núcleos del algoritmo de estimación de
canal y cálculo de coeficientes, así como la dependencia que existe del número de núcleos
disponibles.

5.5.1.2 Sincronización en Zynq® UltraScale+

Como se ha mencionado anteriormente, el ARM Cortex™ A53 que lleva Zynq® UltraS-
cale+ es más potente que el ARM Cortex™ A9 que incorpora Zynq® 7000, pero además
duplica el número de núcleos, que llega hasta cuatro. En la mejora de la arquitectura de
Zynq® UltraScale+, se tiene que la OCM incluye monitores exclusivos, lo que facilita la
programación del uso de instrucciones atómicas. Sin embargo, como se detallará a conti-
nuación, la caché de segundo nivel no da soporte a este tipo de instrucciones. Por tanto,
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la sincronización entre núcleos con Zynq® UltraScale+ se puede realizar del mismo modo
que con Zynq® 7000, mediante el uso de instrucciones atómicas, o bien utilizando las
interrupciones pero adaptándolo a la evolución de la arquitectura de Zynq® UltraScale+.

En la figura 5.21 se muestra la arquitectura de la memoria OCM. Esta memoria tiene
un tamaño de 256 KB, además, tiene ocho monitores exclusivos que permiten monitorizar
hasta ocho transacciones de acceso exclusivo.

Figura 5.21: Diagrama de la arquitectura de la OCM de Zynq® UltraScale+ [Xil19c, Figura 18-1] .

A la hora de realizar la sincronización mediante el uso de instrucciones atómicas,
las variables de exclusión mutua (mutex) se almacenarán en la OCM, ya que tiene los
mecanismos necesarios para soportar este tipo de instrucciones. Además, son los únicos
monitores exclusivos disponibles en el dispositivo, ya que la caché de segundo nivel no
soporta este tipo de accesos.

Por otro lado, el controlador de interrupciones que incorpora Zynq® UltraScale+ inclu-
ye un canal de interrupción entre procesadores (IPI, Inter-Processor Interrupts), asociado
a cada procesador, permitiendo la interrupción entre los procesadores y, además, el inter-
cambio de mensajes y respuestas. A grandes rasgos, el IPI funciona del siguiente modo:
el procesador de destino recibe una interrupción de otro procesador a través del IPI, éste
atiende la interrupción, y además, puede acceder al buffer de mensajes donde se encuen-
tra el mensaje origen de la interrupción. El protocolo de mensajes debe ser preestablecido
antes del inicio de la comunicación y debe ser definido por el usuario. En este caso, los
canales IPI pueden dirigirse a los procesadores del sistema (APU MPCore); a los procesa-
dores de tiempo real (RPU); a la PMU (Power Management Unit); y por último, pueden
destinarse a la aplicación que se desee, ya sea para el procesador o procesadores soft que
se encuentren en la PL.
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Con el objetivo de detallar la arquitectura de este elemento, a continuación se describe
brevemente el mismo. En primer lugar los canales del IPI pueden ser configurables y
suman 11 canales en total, repartidos como se indica a continuación.

• Canal 0: para APU MPCore.

• Canal 1-2: RPU0 y RPU1.

• Canal 3-6: del canal PMU0 al PMU3.

• Canal 7-10: no asignadas y disponibles para ser configurados por el usuario.

Cada canal está compuesto por un conjunto de seis registros. Éstos se pueden asociar
con la actividad del canal, que será para el envío y la recepción de una interrupción. A
continuación se detallan cada uno de estos registros, agrupados por el rol que plantean
dentro de la interrupción.

• Envío de interrupción.

– Registro de Trigger (TRIG), se trata de un registro de solo escritura, realiza el
envío de una interrupción.

– Registro de Observación (OBS), se trata de un registro de solo lectura, que
permite observar el estado de una interrupción enviada.

• Recepción de interrupción.

– Registro de estado de la interrupción (ISR), registro de lectura y escritura que
sirve para comprobar el estado de la interrupción y limpiar el mismo.

– Registro de máscara de la interrupción (IMR), registro de solo lectura.

∗ Registro para habilitar la máscara del IMR (IER), registro de solo escritura
y sirve para establecer el registro IMR a 1.

∗ Registro para deshabilitar la máscara del IMR (IDR), registro de solo escri-
tura y sirve para establecer el registro IMR a 0.

En el intercambio de mensajes, cada uno de esos canales es tratado como un agente,
por lo que cuando se haga referencia al intercambio de mensajes se indicará que el agente
0 se corresponde con el canal 0, agente 1 con el 1, y así sucesivamente; excepto para los
canales de la PMU (canales 3 a 6), cuyo conjunto se considera como un único agente. Para
el intercambio de mensajes, los buffers permiten comunicación exclusiva entre cada emisor
y cada receptor. Para ello, cada agente tiene 8 buffers de petición (Request) y 8 buffers
de respuesta (Response). Esto quiere decir que, por cada agente se manejan 16 buffers, lo
que hace un total de 128 buffers (el producto de los 8 agentes por los 16 buffers). En la
figura 5.22 se muestra un diagrama de bloques de esta parte de la arquitectura del IPI.
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Figura 5.22: Arquitectura del intercambio de mensajes con IPI en Zynq® UltraScale+ [Xil19c, Figura
13-6].

En la figura 5.23 se muestra un ejemplo de envío y recepción de una interrupción a
través del IPI. Para generar una interrupción, el emisor de la interrupción deberá escribir
en el registro TRIG un 1 en el bit del correspondiente receptor, es decir, el canal 8
genera una interrupción al canal 2 y para ello escribe en su registro TRIG el 1 en el bit
correspondiente al canal 2. El receptor recibe la interrupción entrante a través del registro
de estado (ISR), el bit del registro de estado se corresponde con el canal que ha emitido
la interrupción, en el caso de la figura 5.23 sería el 8. El emisor a su vez puede observar
mediante el registro OBS el estado de las interrupciones que generó en los receptores.
En el receptor se genera una interrupción en el GIC que es procesada como cualquier
otro tipo de interrupción. El manejador (handler) de esta interrupción deberá verificar el
registro ISR, y además, si el emisor ha escrito un mensaje en el buffer de salida, podrá
leer dicho mensaje, así como escribir una respuesta.

En este sentido el IPI permite dos modos de comunicación. Ante la situación de que el
emisor escriba el mensaje en el buffer y genere la interrupción escribiendo en el registro
TRIG, el transmisor puede esperar la respuesta de su mensaje mediante polling, o bien, el
receptor puede generar de nuevo una nueva interrupción a través del IPI y el transmisor
gestionarla igual que se ha hecho hasta ahora. En cualquiera de los dos casos, es opcional
el hecho de escribir una respuesta ante el mensaje recibido.
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Figura 5.23: Diagrama del método de interrupción entre emisor y receptor utilizando IPI [Xil19c, Figura
13-4].

5.5.2 Propuesta de doble núcleo (Zynq® 7000)

Partiendo del algoritmo mostrado en la figura 5.17, se debe realizar una distribución
entre los diferentes núcleos, añadiendo los puntos de sincronización donde se requiera un
intercambio de información o se precisen los datos que está procesando el otro de los
núcleos. En la figura 5.24 se muestra el diagrama de bloques que tendría el algoritmo,
con los puntos de sincronización indicados en color verde. En este caso, se ha omitido la
transacción DMA que tendría lugar entre la PL y el PS cuando se reciben los símbolos
piloto para el cálculo de la estimación de canal, así como la transacción DMA entre PS
y PL para traspasar al ecualizador L-ASCET los coeficientes calculados. Esto requiere
utilizar un mecanismo de notificación que permita llevar a cabo la sincronización entre la
PL y PS, independientemente del tipo de sincronización entre núcleos del procesador que
se esté utilizando.
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Figura 5.24: Diagrama de bloques del algoritmo de estimación de canal y cálculo de coeficientes para la
versión de doble núcleo con los puntos de sincronización en verde.

Como se ha mencionado en el apartado 5.5.1.1, las dos formas que se tienen de sin-
cronizar son haciendo uso de las interrupciones o hacer uso de las instrucciones atómicas.
A continuación se va a realizar un breve estudio para cada una de las propuestas de
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sincronización.

En la figura 5.25 se muestra el pseudocódigo utilizado para llevar a cabo la sincroniza-
ción entre los dos núcleos del ARM Cortex™ A9 que integra Zynq® 7000. El procesador
(núcleo 0) actúa como maestro frente al otro procesador (núcleo 1), que actúa como escla-
vo. El núcleo 0 se encarga de recibir la interrupción por parte de la PL que notifica que la
transferencia DMA de las tramas de sincronismo ha concluido, y genera la correspondiente
interrupción al núcleo 1 para que inicie el proceso de estimación LS.

init_FLAGS: start,est_ls0,

est_ls1,interp_0,interp_1,...

while(1){

  while(!data_ready);

  sw_int(start, c1);

  est_ls0(ibuf,obuf);

  sw_int(est_ls0, c1);

  while(!est_ls1);

  mean_thr(ibuf,obuf);

  ch_interp(ibuf,obuf,L);

  sw_int(interp_0, c1);

  while(!interp_1);

  obt_coeffs(ibuf,obuf,L);

  sw_int(coeffs_0, c1);

  while(!ceoffs_1);

  init_FLAGS;

}
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while(1){

  while(!start);

  est_ls1(ibuf,obuf);

  sw_int(est_ls1, c0);

  while(!est_ls0);

  mean_thr(ibuf,obuf);

  ch_interp(ibuf,obuf,L);

  sw_int(interp_1, c0);

  while(!interp_0);

  obt_coeffs(ibuf,obuf,L);

  sw_int(coeffs_1, c0);

  while(coeffs_0);

}
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swi(ls0,c1)

while(!ls1) swi(ls1,c0)
while(!ls0)

while(!strt)

swi(itp1,c0)

while(!itp0)swi(itp0,c1)

while(!itp1)

Figura 5.25: Línea temporal y pseudocódigo de la sincronización entre los núcleos mediante el uso de la
gestión de las interrupciones.

Para la sincronización mediante el uso de instrucciones atómicas, se muestra el corres-
pondiente pseudocódigo de parte del algoritmo en la figura 5.26. Como se ha mencionado
anteriormente, el uso de variables de exclusión mutua hace que, cuando uno de lo núcleos
del procesador trate de bloquear una variable, si ésta ya lo está porque otro núcleo lo haya
hecho previamente, el programa principal se quedará en este punto tratando de hacerse
con el control de la variable, esperando el momento en que sea desbloqueada.

Con todo esto, se ha evaluado la propuesta sobre la plataforma de desarrollo ZC706, la
cual incorpora un MPSoC Zynq® 7000. La frecuencia de reloj del ARM Cortex™ A9 se
ha seleccionado para que sea la máxima, es decir 800 MHz. El rendimiento se muestra en
la figura 5.27 donde se recoge la media del tiempo de ejecución para los diferentes órdenes
de ecualizador L-ASCET, sobre un total de un millón de ejecuciones. En la figura 5.27
se comparan ambos métodos de sincronización (interrupciones e instrucciones atómicas).
El tiempo obtenido para el método de sincronización mediante instrucciones atómicas es
ligeramente inferior (1.64 µs), frente a la sincronización mediante interrupciones (2.01 µs),
siendo este tiempo el conjunto de todas las sincronizaciones llevadas a cabo en el algoritmo.
En la tabla 5.8 se detallan los tiempos mostrados en la figura 5.27.

Con el objetivo de conocer la mejora que supone la propuesta para dos núcleos, frente a
la propuesta de un solo núcleo, en la figura 5.28 se muestra el tiempo de ejecución obteni-
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init_FLAGS: start,est_ls0,

est_ls1,interp_0,interp_1,...

while(1){

  while(!data_ready);

  sw_int(start, c1);

  est_ls0(ibuf,obuf);

  sw_int(est_ls0, c1);

  while(!est_ls1);

  mean_thr(ibuf,obuf);

  ch_interp(ibuf,obuf,L);

  sw_int(interp_0, c1);

  while(!interp_1);

  obt_coeffs(ibuf,obuf,L);

  sw_int(coeffs_0, c1);

  while(!ceoffs_1);

  init_FLAGS;

}
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while(1){

  while(!start);

  est_ls1(ibuf,obuf);

  sw_int(est_ls1, c0);

  while(!est_ls0);

  mean_thr(ibuf,obuf);

  ch_interp(ibuf,obuf,L);

  sw_int(interp_1, c0);

  while(!interp_0);

  obt_coeffs(ibuf,obuf,L);

  sw_int(coeffs_1, c0);

  while(coeffs_0);

}
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while(!ls1) swi(ls1,c0)
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swi(itp1,c0)

while(!itp0)swi(itp0,c1)

while(!itp1)

Figura 5.26: Línea temporal y pseudocódigo de la sincronización entre los núcleos mediante el uso de
instrucciones atómicas y variables de exclusión mutua.
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Figura 5.27: Tiempos de ejecución para los diferentes órdenes del ecualizador, desglosados en función de
las tareas del algoritmo, así como los dos métodos de sincronización: interrupciones y variable de

exclusión mutua.

0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
Interrupciones mutex Interrupciones mutex Interrupciones mutex

Sincronización 2.01 1.61 2.04 1.61 2.01 1.61
Estimación LS 24.83 24.83 24.85 24.83 24.83 24.83
Media del canal 2.91 2.66 2.88 2.66 2.91 2.66
Interpolación del canal 7.11 7.04 13.93 13.89 31.22 31.2
Cálculo de coeficientes 18.16 18.11 76.11 76.16 195.68 195.52
Tiempo total 55.02 54.25 119.81 119.15 256.65 255.82

Tabla 5.8: Desglose de los tiempos de ejecución del algoritmo de estimación de canal y cálculo de
coeficientes obtenidos para los diferentes órdenes de ecualizador con ambos métodos de sincronización.
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do para ambas. La propuesta de un solo núcleo está implementada sobre la plataforma de
desarrollo ZC706 con la misma configuración mencionada anteriormente. Por otro lado,
la sincronización utilizada para la propuesta de doble núcleo es la basada en interrup-
ciones, pese a que el tiempo obtenido en llevar a cabo la sincronización es ligeramente
superior al de las instrucciones atómicas. Sin embargo, la sincronización mediante inte-
rrupciones permite utilizar el procesador para otros propósitos mientras se espera recibir
la interrupción.
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0-ASCET (SC)

0-ASCET (DC)

1-ASCET (SC)

1-ASCET (DC)

2-ASCET (SC)

2-ASCET (DC)
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Cálculo Coeficientes
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Figura 5.28: Tiempos de ejecución para los diferentes órdenes del ecualizador en las propuestas de
mononúcleo (SC) y doble núcleo (DC) con sincronización mediante interrupciones.

La aceleración que proporciona la propuesta de doble núcleo, comparada con la solu-
ción mononúcleo, es de x2 aproximadamente. En la parte que se hace más notable esta
aceleración es en el cálculo de coeficientes, para la cual, la propuesta de doble núcleo tarda
la mitad de tiempo que la propuesta de un sólo núcleo.

Cabe destacar que en esta propuesta de doble núcleo el caso 0-ASCET permite actua-
lizar los coeficientes antes que los datos alcancen el bloque receptor. Sin embargo, esta
mejora no permite lo mismo para los otros dos órdenes de ecualizador L-ASCET. En el
caso del 1-ASCET serían 8 los paquetes que se ecualizarían con los coeficientes no ac-
tualizados y 25 paquetes para el caso 2-ASCET. Si se utilizaran memorias intermedias se
requerirían de 12 KB y 38 KB para el caso 1- y 2-ASCET respectivamente.

5.5.3 Propuesta para cuatro núcleos (Zynq® UltraScale+)

En la propuesta de cuatro núcleos es necesario aplicar la escalabilidad del algoritmo mos-
trada anteriormente, para utilizar los cuatro núcleos de manera óptima. De este modo, a
partir de la figura 5.17 mostrada en la propuesta de doble núcleo, se ha extendido para la
propuesta de cuatro núcleos. En este sentido, en la figura 5.29 se muestra el diagrama de
bloques que presenta el algoritmo para la propuesta de cuatro núcleos. La zona sombreada
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en gris es un transitorio inicial en el cual todos los núcleos notifican al núcleo 0 que se han
iniciado correctamente. Además, la estrella roja representa la recepción de las tramas de
estimación de canal que se notifica a través de una interrupción PL-PS.

Como se muestra en la figura 5.29, el número de puntos de sincronización que presenta
el sistema es significativamente mayor, dada la subdivisión que se ha realizado en las
diferentes funciones en los algoritmos. Sin embargo, la única parte del algoritmo que no se
ha considerado dividir es el cálculo de la FFT, ya que el tiempo requerido para el cálculo
de la FFT realizando la división es similar al cálculo sin realizar dicha división; además,
a este tiempo habría que añadir la sincronización necesaria para realizar el cálculo de la
última etapa, lo que conlleva un incremento en el tiempo total en esta etapa. Por tanto,
se ha optado por no dividir la etapa de la FFT para evitar la sobrecarga temporal que
supone.

Para realizar la sincronización entre los cuatro núcleos se utiliza el canal de interrupcio-
nes entre procesadores IPI explicado anteriormente. Cada uno de los núcleos del MPSoC
utiliza un canal del IPI de los que no están asignados, siendo los canales 7 a 10, asignados
a los núcleos 0 a 3 respectivamente. Cada generador de interrupción escribe un mensaje en
el buffer y genera la interrupción al receptor. Éste recibe la interrupción y lee el mensaje,
que actualiza la variable de estado y realiza la ejecución del algoritmo que le corresponda
en función de dicha variable de estado. En la figura 5.30 se muestra de forma gráfica este
proceso.

Con todo esto, se ha evaluado la propuesta en la plataforma de desarrollo Xilinx
ZCU102, la cual incorpora el MPSoC Zynq® UltraScale+. La frecuencia de reloj del
ARM Cortex™ A53 se configura al máximo, 1.2 GHz. El rendimiento obtenido se recoge
en la tabla 5.9 donde se muestra la media del tiempo de ejecución para los diferentes
órdenes de ecualizador L-ASCET, sobre una media de un millón ejecuciones. Dado que
la arquitectura es diferente y la frecuencia de operación es superior, en la tabla 5.9 se
han incluido los tiempos obtenidos para la propuesta mononúcleo y doble núcleo en esta
arquitectura.

En la figura 5.31 se muestra de forma gráfica los tiempos de procesamiento obtenidos.
La aceleración obtenida para el caso de doble núcleo con esta arquitectura se sitúa en
torno a x1.7 para los diferentes órdenes del ecualizador L-ASCET. No obstante, para la
propuesta de cuatro núcleos la aceleración es mayor excepto para el caso 0-ASCET, que
se sitúa en x1.2, debido a la sobrecarga que supone la sincronización y la simplicidad del
algoritmo. Esto hace que el rendimiento se vea reducido, incluso siendo inferior que para
el caso de doble núcleo (x1.45). Para el caso 1-ASCET con cuatro núcleos la aceleración
es de x1.83 y la mayor aceleración obtenida es para el caso 2-ASCET, siendo de x2.3.

Con esta propuesta de cuatro núcleos se consigue alcanzar la ecualización de los datos
con los coeficientes adecuados para los órdenes de ecualizador 0- y 1-ASCET. Sin embargo,
el número de paquetes que se procesan con los coeficientes inadecuados para el 2-ASCET
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Figura 5.29: Diagrama de bloques del algoritmo de estimación de canal y cálculo de coeficientes para la
versión de cuatro núcleos con los puntos de sincronización indicados.
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void handlerIRQ(void *callBack){

   isrValue = getIsr(&ipiPtr);

   status = readMsg(ipiMaskSrc, buffRx, len);

   // Opcional

   status = writeMsg(ipiMaskDst, buffTx, len);

   // Clear IRQ Status

   clearIrq(&ipiPtr, ipiMaskSrc);

}

Figura 5.30: Diagrama y pseudocódigo de la gestión de la interrupción mediante IPI.

0 20 40 60 80 100 120 140 160

Time ( s)

ynchronization

LS Estimate

Channel Mean

Channel Interpolation

Calculation of coefficients

Figura 5.31: Tiempos de ejecución para los diferentes órdenes del ecualizador en las propuestas de
mononúcleo, doble núcleo y cuádruple núcleo con sincronización mediante IPI en Zynq® UltraScale+.
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0-ASCET 1-ASCET 2-ASCET
M
on

o
nú

cl
eo

Tiempo Total Media (µs) 43.300 85.744 152.476
Desv. Std. 0.215 0.239 0.391

FFT de
512 Points

Media (µs) 13.677
Desv. Std. 0.020

Estimación
LS

Media (µs) 6.781
Desv. Std. 0.008

Media del
Canal

Media (µs) 2.691
Desv. Std. 0.010

Interpolación Media (µs) 6.300 10.153 18.092
Desv. Std. 0.001 0.008 0.053

Calculo de
Coeficientes

Media (µs) 14.044 41.736 94.312
Desv. Std. 0.007 0.082 0.327

D
ob

le
nú

cl
eo

Tiempo Total Media (µs) 29.731 48.699 84.639
Desv. Std. 0.180 0.171 0.331

Aceleración 1.456 1.761 1.801
FFT de

512 Points
Media (µs) 6.626
Desv. Std. 0.010

Estimación
LS

Media (µs) 3.198
Desv. Std. 0.013

Media del
Canal

Media (µs) 1.142
Desv. Std. 0.013

Interpolación Media (µs) 2.931 4.876 8.694
Desv. Std. 0.006 0.013 0.020

Calculo de
Coeficientes

Media (µs) 6.886 20.694 48.713
Desv. Std. 0.034 0.079 0.264

Sincronización Media (µs) 5.889
Desv. Std. 0.010

C
uá

dr
up

le
nú

cl
eo

Tiempo Total Media (µs) 36.461 46.849 66.478
Desv. Std. 0.161 0.119 0.343

Aceleración 1.188 1.830 2.294
FFT de

512 Points
Media (µs) 6.504
Desv. Std. 0.025

Estimación
LS

Media (µs) 3.002
Desv. Std. 0.028

Media del
Canal

Media (µs) 0.592
Desv. Std. 0.029

Interpolación Media (µs) 0.247 1.270 3.034
Desv. Std. 0.024 0.026 0.026

Cálculo de
Coeficientes

Media (µs) 2.334 8.549 23.929
Desv. Std. 0.048 0.041 0.160

Sincronización Media (µs) 20.488
Desv. Std. 0.025

Tabla 5.9: Resultados de los tiempos de ejecución para el cálculo del algoritmo de estimación de canal y
cálculo de coeficientes en Zynq® UltraScale+ con uno, dos y cuatro núcleos.
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son únicamente 3. Si se comparan estos resultados frente a los 25 paquetes de la propuesta
mononúcleo es una reducción considerable. Esto se traduce a una mejor SNR del sistema
y/o un ahorro de memoria a la hora de evitar introducir memorias intermedias en la etapa
de recepción.

5.6 Conclusiones parciales

Al principio del capítulo se ha justificado la idoneidad de la realización de la estimación de
canal y la ecualización, cuantificando la mejora que supone en términos de SNR, RMSE
y BER. Dada la complejidad del sistema y las exigencias del canal PLC, se ha optado
por realizar dicha estimación a partir de una arquitectura mixta HW/SW. Sin embargo,
la complejidad del algoritmo y las características temporales que se requieren hacen que
los tiempos de procesamiento obtenidos en la parte software sean ligeramente superiores.
Para reducir dichos tiempos, se han presentado una serie de propuestas de optimización,
así como la posibilidad de escalar el sistema a más de un procesador.

En las propuestas que se han presentado a lo largo del capítulo, todas ellas producen
datos válidos, sin embargo las soluciones mono y doble núcleo presentan la desventaja que
no realizan una ecualización con los coeficientes actualizados. La forma de evitar esto, y
realizar la ecualización correctamente, es definir una serie de memorias intermedias que
almacenan los datos que produce el receptor que, de este modo, actúan de buffer para el
ecualizador.

De las tres propuestas planteadas, mononúcleo, doble núcleo y cuatro núcleos, esta
última es la que mayor reducción en términos de latencia consigue para el algoritmo de
estimación de canal y cálculo de coeficientes presentado. Sin embargo, hay que tener en
cuenta que aumentar el número de núcleos del sistema mejora el rendimiento a costa de
aumentar el número de puntos de sincronización en el sistema. Esto hace que los órdenes
más bajos, como el 0- ó 1-ASCET, presenten una sobrecarga temporal y la mayor parte
del tiempo se utilice en llevar a cabo esta sincronización.

Por último, se ha realizado una evaluación de los diferentes métodos de sincronización
entre núcleos. Dadas las características de cada uno de los modelos de FPGA (Zynq® 7000
y Zynq® UltraScale+), se han explorado las diferentes posibilidades que presentan cada
uno de estos dispositivos. En definitiva, se ha optado por una sincronización basada en
interrupciones, la cual permite utilizar el procesador para otros propósitos mientras se
espera la señal de atención a la interrupción. El uso del IPI en Zynq® UltraScale+ sim-
plifica la codificación para llevar a cabo la sincronización entre los núcleos; sin embargo,
dadas las características de esta aplicación, se ha podido comprobar que realizar la sincro-
nización entre los cuatro núcleos requiere de mayor tiempo debido al número de mensajes
que se intercambian.



Capítulo 6

Conclusiones y líneas futuras

En este capítulo se recogen las conclusiones obtenidas a lo largo de la tesis. Además, se
proponen las posibles futuras líneas de investigación que se derivan del trabajo. Por último,
se detallarán las publicaciones relacionadas con la tesis, desglosándolas entre publicaciones
en revistas internacionales, en congresos internacionales y en congresos nacionales.

6.1 Conclusiones

En esta tesis se ha presentado la definición de una arquitectura eficiente y configurable
para un sistema transmisor y receptor PLC de banda ancha en un SoC. La definición de
la arquitectura se ha realizado mediante el uso de herramientas de síntesis de alto nivel.
Esta arquitectura se basa en técnicas de acceso al medio multiportadora para PLC; entre
ellas, se centra en las basadas en bancos de filtros (FBMC).

Además, en la etapa de recepción se incorporan técnicas de estimación de canal y
ecualización para mejorar la comunicación punto a punto. Las técnicas de estimación de
canal y cálculo de coeficientes del ecualizador se implementan en la parte software del SoC,
planteando una arquitectura mixta (HW/SW) que permite alcanzar las restricciones de
tiempo real impuestas por el estándar IEEE 1901/2010.

A lo largo de la tesis, se han recogido una serie de conclusiones parciales que permiten
corroborar la conclusión global expuesta. A continuación, se detalla cada una de estas
conclusiones parciales plasmadas en los capítulos anteriores.

A lo largo del capítulo 2 (“Antecedentes y estado del arte”), se expone el papel fun-
damental que tiene la técnica de acceso al medio OFDM dentro de las comunicaciones.
Sin embargo, las técnicas basadas en bancos de filtros (FBMC) han permitido mejorar la
comunicación con la eliminación del prefijo cíclico de OFDM y, mediante el uso de filtros
digitales, se reduce la interferencia entre portadoras (ICI). Por esta razón, los estándares
IEEE 1901/2010 adoptan las técnicas multiporadora basadas en bancos de filtros en la
definición de la capa física de PLC de banda ancha.
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Sin embargo, las particularidades que presenta el medio de comunicación PLC hace que
se pueda considerar un medio hostil para el envío de información. El canal PLC cuenta
con diferentes tipos de ruido (coloreado, de banda estrecha, impulsivo), presenta notables
interferencias y atenuaciones debidas a las reflexiones o multicaminos. Estos cambios no
permiten considerar el canal como un sistema LTI, y establecer un modelo de canal que
permita contrarrestar los efectos adversos que presenta el medio. Para poder considerar
el canal PLC un sistema LTI, es necesario no superar el tiempo de coherencia del canal.
Ésta es la razón principal por la que se debe incorporar algún mecanismo de estimación
de canal en la etapa de recepción, sin superar el tiempo de coherencia del mismo.

De esta forma, es posible aplicar técnicas de ecualización de la señal recibida en el
sistema receptor. Entre las técnicas mostradas, las basadas en filtros FIR, como ASCET,
permiten mejorar la calidad de la señal recibida a costa de añadir complejidad al siste-
ma. No obstante, estas técnicas son apropiadas para los sistemas basados en bancos de
filtros como FBMC. Las técnicas de ecualización ASCET producen buenos resultados,
sin embargo, plantean el inconveniente de que requieren duplicar los bancos de filtros en
el receptor, incluyendo en paralelo el banco de filtros del seno modulado y del coseno
modulado.

En el capítulo 3 (“Aspectos de la modulación FBMC, estimación e igualación de ca-
nal”), se ha descrito de forma matemática el transmisor y receptor FBMC para PLC. La
descripción del sistema receptor FBMC incluye ambos bancos de filtros (seno modulado
y coseno modulado) para aplicar el método de ecualizador ASCET. Este método de ecua-
lización presenta cierta complejidad, sobre todo a la hora de determinar los coeficientes
del ecualizador. Cabe destacar que la complejidad del cálculo de los coeficientes aumenta
a la vez que se aumenta el orden de ecualizador (0-, 1- ó 2-ASCET), como se refleja en
dicho capítulo.

En este capítulo también se detallan las restricciones temporales que fija el estándar
IEEE 1901/2010 para los sistemas multiportadora PLC de banda ancha. A partir de es-
tas restricciones temporales, se establecen los criterios para llevar a cabo un particionado
HW/SW. El objetivo del particionado HW/SW es reducir el consumo de recursos lógicos
utilizados por la FPGA, sobre todo a la hora de implementar el receptor FBMC. Por otro
lado, a la hora de definir la arquitectura mixta HW/SW se ha establecido el criterio de
particionado que se describe a continuación. Aquellas partes con restricciones temporales
menos exigentes se implementarán en la parte software del dispositivo, siempre y cuan-
do se alcancen dichas restricciones temporales. Para las otras partes, con restricciones
temporales más exigentes, se llevará a cabo su implementación en la parte hardware del
dispositivo. Este criterio trata de no penalizar al sistema global y alcanzar dichas res-
tricciones temporales, buscando la implementación que minimice el consumo de recursos
lógicos garantizando el funcionamiento en tiempo real. Al final del capítulo se realiza la
propuesta de la arquitectura heterogénea.
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En relación con la parte hardware del particionado, en el capítulo 4 (“Definición de
aceleradores hardware para comunicaciones PLC utilizando HLS”) se describe la imple-
mentación de transmisor y receptor FBMC mediante herramientas de síntesis de alto
nivel. En este capítulo, se analiza el dimensionado del datapath en función de las caracte-
rísticas del dispositivo a utilizar, así como el rango y la precisión requerida de las variables
utilizadas. Este estudio permite conocer el error debido a la cuantificación ajustándose a
las restricciones físicas del dispositivo a utilizar.

Con el dimensionado establecido, en este mismo capítulo, se presentan las caracte-
rísticas que presenta la herramienta de síntesis Vivado HLS, indicando las principales
directivas que permiten alcanzar las restricciones temporales establecidas por el estándar
PLC. Este planteamiento trata de obtener las mejores prestaciones en términos de latencia
y throughput, aplicando segmentación en el sistema. La principal ventaja que tiene el uso
de herramientas HLS es la posibilidad de explorar diferentes soluciones dentro del espacio
de diseño mediante el uso de directivas.

Los resultados mostrados tratan de buscar la solución más eficiente posible, minimizan-
do el consumo de recursos con el fin de proporcionar las mejores prestaciones. Atendiendo
al consumo de recursos más escasos dentro de la FPGA, como son las celdas DSP y blo-
ques de memoria, el número de celdas DSP necesarias supera el centenar (13.67 % del
dispositivo ZC706) para implementar la etapa de transmisión y recepción del sistema
FBMC junto con el ecualizador ASCET. En cuanto al número de bloques de memoria,
se acerca a un total de trescientos bloques de memoria de 18 KB (54.13 % del disposi-
tivo ZC706) para la implementación del módulo transmisor y receptor con ecualizador
ASCET. El significativo consumo de recursos obtenido viene dado principalmente por la
implementación de la FFT, siendo esta operación la más costosa de realizar.

En el capítulo 5 (“Definición de los bloques software en la arquitectura heterogénea
propuesta”) se justifica el impacto que tiene sobre la arquitectura el realizar la estimación
y ecualización del canal. Para ello se muestran los resultados de un estudio realizado
bajo simulación, el cual proporciona una visión global de la calidad del sistema. En esta
simulación, se tienen en cuenta aspectos del procesamiento software; de esta forma se
puede estimar el impacto que tendría un retraso en el cálculo de la estimación de canal y
cálculo de coeficientes en la calidad del sistema.

Por otro lado, con el fin de reducir los tiempos de procesamiento de la parte software
se presentan un par de estrategias que permiten reducir los tiempos de procesamiento.
Estas técnicas se basan en el uso de aritmética con enteros y el uso de la unidad vectorial
NEON para acelerar el cálculo. El objetivo es que el tiempo de procesamiento de la parte
software sea inferior a la latencia de la etapa de recepción de la parte hardware. En la
solución mono núcleo propuesta no se alcanza dicho objetivo, por esta razón se proponen
las soluciones multinúcleo.
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En la solución multinúcleo se muestra la manera de realizar la sincronización entre
núcleos. Entre las opciones disponibles el dispositivo Zynq® UltraScale+ proporciona en
su arquitectura los mecanismos necesarios para establecer la comunicación/sincronización
entre núcleos. El uso del IPI proporciona cierta sobrecarga en las comunicaciones pero
facilita esta gestión. Los resultados obtenidos para este dispositivo son los que mejores
prestaciones ofrecen, ya que la solución para dos o cuatro núcleos permite reducir los
tiempos de procesamiento de forma considerable.

Por tanto, se puede decir que la arquitectura heterogénea propuesta permite establecer
una comunicación punto a punto a través de la red eléctrica, haciendo uso de las técnicas
de acceso al medio FBMC. Para mejorar dicha comunicación se propone la implementación
de un estimador de canal y ecualizador ASCET dentro de la arquitectura.

Se puede ver como las comunicaciones PLC se utilizan para la comunicación remota
de los medidores inteligentes de energía. Pero también hay que tener en cuenta que el
espectro radioeléctrico tiene cada vez mayor demanda y es finito. Esto provoca que cada
vez tenga mayor ruido e interferencia y se vea justificado el uso de técnicas de acceso al
medio que presenten mayor robustez frente al ruido. Los resultados alcanzados en esta
tesis se han aplicado a las comunicaciones PLC, pero en ella se muestran las técnicas de
acceso al medio que pueden ser utilizadas en comunicaciones inalámbricas, como en la
tecnología 5G.

6.2 Líneas futuras

En esta sección se proponen las futuras líneas de investigación derivadas de la elaboración
de esta tesis.

1. Una primera vía es utilizar dispositivos que incluyan un mayor número de núcleos con
el fin de mejorar las prestaciones del sistema implementado en PS. Los dispositivos
más actuales tienen un número de núcleos mayor, como el ARM Cortex™ A55 o
ARM Cortex™ A75, los cuales integran hasta ocho núcleos cada uno. Esta tendencia
puede incorporase en la nueva generación de FPGAs.

2. Por otro lado, el cálculo de la FFT es muy costoso desde el punto de vista computacio-
nal. Aprovechando que Zynq® UltraScale+ tiene una GPU (ARM Mali™ 400MP), se
propone como trabajo futuro el uso de esta unidad para acelerar el cálculo de la FFT
y el resto de cálculos de la arquitectura que puedan ser procesados en la GPU. En re-
lación a esto, la nueva generación de FPGAs (Intel® Stratix® 10 o Xilinx VERSAL)
integra celdas DSP capaces de operar con aritmética de punto flotante de simple
precisión, lo que mejoraría la prestación del sistema desarrollado en la PL para el
cálculo de la FFT.
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3. Un cuello de botella presente en la arquitectura presentada es la gestión de las in-
terrupciones. Entre Zynq® 7000 y Zynq® UltraScale+ no existe una diferencia sig-
nificativa en el tiempo obtenido para la atención de una interrupción. Para el caso
del IPI, se proporciona una infraestructura para el intercambio de información entre
procesadores que se suma al tiempo de procesar la interrupción. Por esta razón se
propone como trabajo futuro el explorar y/o mejorar la gestión de las interrupciones
en estos dispositivos.

4. Para completar la propuesta llevada a cabo en esta tesis se propone el uso de un
Analog Front End (AFE) que proporcione acceso a la red eléctrica. De esta manera
es posible realizar las pruebas experimentales en entornos realistas que permitan
validar los resultados recogidos en capítulos anteriores. Es necesario que el AFE
utilizado proporcione la tasa de transmisión definida en el estándar PLC de banda
ancha.

5. Otro aspecto interesante para incluir en trabajos futuros es considerar alguna técnica
de sincronismo entre transmisor y receptor que permita realizar la correcta demo-
dulación de las tramas recogidas en la etapa de recepción. En este caso, es posible
utilizar el preámbulo para enviar algún tipo de trama que permita la sincronización,
al igual que se hace con las tramas de estimación de canal. Para no reducir la tasa
de transmisión, se propone realizar la sincronización con las mismas tramas que se
utilizan para obtener la estimación de canal.

6. Para proporcionar mayor robustez frente al ruido y las interferencias, y de este mo-
do mejorar el rendimiento de las comunicaciones PLC, se propone la utilización de
técnicas de modulación más complejas que las modulaciones PAM. Entre ellas, la
modulación de amplitud en cuadratura (QAM) viene usándose en las comunicacio-
nes ADSL o las transmisiones de televisión y es posible encontrar trabajos donde se
utiliza con OFDM. En el nuevo estándar 5G, donde se utilizan también técnicas de
acceso al medio basadas en FBMC, se utiliza FBMC/QAM, mejorando la calidad
del sistema. Sin embargo, es necesario duplicar el banco de filtros en el transmisor,
componiendo el banco del coseno (CMFB) para la parte real de la modulación QAM
y el banco de filtros del seno (SMFB) y para la parte imaginaria de la modulación
QAM. Del mismo modo, en el receptor se requerirá duplicar los bancos de filtros,
para la parte real e imaginaria de la modulación.

7. Otra posibilidad que se propone es la utilización de sistemas con múltiples entradas
y múltiples salidas (MIMO) para mejorar las prestaciones de las comunicaciones.
Esta tesis permite la comunicación a través de la línea de fase y neutro de la red
eléctrica, pero se está estudiando la posibilidad de utilizar la línea de protección de



120 Capítulo 6. Conclusiones y líneas futuras

tierra para expandir el sistema a un sistema MIMO PLC. La combinación de las tres
líneas (fase, neutro y tierra) puede dar lugar a sistemas MIMO de tres entradas y
tres salidas. Esto requiere de la caracterización del medio de comunicación, ya que las
transmisiones entre fase-tierra o neutro-tierra presentarán características diferentes
entre ellas, y diferentes al medio fase-neutro ya caracterizado.

6.3 Publicaciones relacionadas con la tesis

A continuación, se enumeran las publicaciones en revistas indexadas y las contribuciones
realizadas en congresos internacionales y nacionales generadas a partir de la elaboración
de esta tesis.

6.3.1 Publicaciones en revistas internacionales

• R. Nieto; R. Mateos; A. Hernández. “HW/SW Architecture for a Broadband
Power-Line Communications System with LS Channel Estimator and ASCET
Equalizer”. IEEE Transactions Industrial Informatics. pp. 1-12, 2019. (provisionally
accepted for publication)

• R. Nieto; R. Mateos; A. Hernández. “Performance Evolution of PLC Channel Es-
timator and ASCET equalizer in a FBMC Transmultiplexer using MPSoC Zynq
UltraScale+”. IEEE Transactions on Circuits and Systems I. pp. 1-8, 2020 (in first
review round)

6.3.2 Publicaciones en congresos internacionales

• R. Nieto; R. Mateos ; A. Hernández; E. Díaz. “Dual-Core Architecture for PLC
Channel Estimator and ASCET Equalizer in a FBMC Transmultiplexer”. In 2019
24th IEEE International Conference on Emerging Technologies and Factory Auto-
mation (ETFA) (2019) pp. 1342-1345.
doi:10.1109/ETFA.2019.8869476

• F. Membibre; R. Nieto; A. Hernández. “Design of FPGA-based Architecture for an
Analog Front-End in Broadband PLC”. In 2019 24th IEEE International Conference
on Emerging Technologies and Factory Automation (ETFA) (2019), pp. 1-4.
doi:10.1109/etfa.2019.8869166

• R. Nieto; R. Mateos; A. Hernández. “Finite Precision Analysis of FPGA-based Ar-
chitecture for FBMC Transmultiplexer in Broadband PLC”. In 2018 33rd Conference
on Design of Circuits and Integrated Systems (DCIS) (2018), pp. 1–6.
doi:10.1109/DCIS.2018.8681466

http://dx.doi.org/10.1109/ETFA.2019.8869476
http://dx.doi.org/10.1109/etfa.2019.8869166
http://dx.doi.org/10.1109/DCIS.2018.8681466
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6.3.3 Publicaciones en congresos nacionales

• R. Nieto; R. Mateos; A. Hernández. “Aplicación de Unidad Vectorial NEON para
la Implementación de un Transmultiplexor FBMC con Estimador e Igualador de
Canal”. In 2019 XXVI Seminario Anual de Automática, Electrónica Industrial e
Intrumentación (SAAEI) (2019), pp. 1-6.

• F. Membibre; R. Nieto; A. Hernández. “Arquitectura para comunicaciones PLC de
Banda Ancha basada en un Analog Front-End”. In 2019 XXVI Seminario Anual de
Automática, Electrónica Industrial e Intrumentación (SAAEI) (2019), pp. 1-6.

• R. Nieto; A. Hernández; R. Mateos. “Modelado HLS de un Transmultiplexor Multi-
portadora para PLC: Comparativa de Prestaciones”. In 2018 XXV Seminario Anual
de Automática, Electrónica Industrial e Intrumentación (SAAEI) (2018), pp. 1-6.
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