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C A P I ' T Ü L O

1.-1 INTRODUCCIÓN

Transmisión digital, es una área de las teleco-

municaciones que ha sufrido una gran evolución en Ips

últimos años y que en nuestros días tiene un papel muy

importante en la misma. Paralelamente a su constante

desarrollo, el estudio de técnicas que permitan la

transmisión de señales digitales a velocidades cada vez

más elevadas, sobre canales "donde el ruid9, el ancho de

banda y las distorsiones afectan de manera importante a

la señal, ha surgido como una necesidad.

En un sistema de transmisión digital, la señal

emitida es afectada durante el proceso de modulación,

filtra je y transmisión de tal modo que la señal en el

receptor es una señal contaminada por el ruido y la in-

terferencia intersimbolo.

Entre las técnicas principales para mejorar la

transmisión digital, la ecu'alización digital es la más

adaptada y tendrá un papel cada vez más importante en el

futuro.

1.2 OBJETIVO .

El objetivo del presente trabajo es la obtención

de resultados, producto de la aplicación de un ecualiza-

dor digital a un sistema de transmisión digital, median-

te- una simulación por computadora. (IBM 370/138)

En el presente" trabajo, se realiza, un estudio de

las principales bases teóricas concernientes a la trans-

misión digital, la forma corno es afectada la señal digi-

tal y las principales técnicas para mejorar la transmi-



sion.

1.3 DESCRIPCIÓN DE LOS CAPÍTULOS

En el capítulo I, se realiza una introducción

general del trabajo, el objetivo del mismo y una breve

descripción de' los respectivos capítulos que abarca el

trabajo.

El capítulo II, abarca generalidades sobre la

transmisión digital, transmisión en banda base, transmi-

sión por portadora y las perturbaciones de la señal.

En el capítulo III, se realiza un estudio de la

transmisión digital sobre un canal real. La señal digi-

tal, afectada ya sea por los códigos de línea o modula-

cienes,, no tiene una densidad espectral limitada, lo que

hace necesario el filtraje antes de emitirlas para res-

petar los planos de frecuencia. Por tanto, aquí, se hace

un estudio de la influencia del filtraje y la elección

dé las características, de filtros, así como de la inter-

ferencia intersimbolos.

En el capítulo IV, se realiza un estudio de las

técnicas para minimizar la influencia del ruido y la

interferencia intersimbolos. Se- estudian, dos técnicas:

la ecualización óptima y la ecualización adaptiva. Mien-

tras que el cálculo de' los coeficientes del filtro digi-

tal del ecualizador óptimo requiere del conocimiento de

las características del canal, lo que en la práctica

ocurre raramente, la utilización de un ecualizador adap-

tivo resulta más práctico, en cuanto los coeficientes

del filtro digital, se pueden adaptar a las caracterís-

ticas del canal.

En el capítulo V, se dan las características del

sistema considerado para la simulación, a efectos de

obtener resultados sobx~e la aplicación de la ecualiza-



clon adaptiva, así como de los diagramas de flujo

correspondientes.

Por ultimo en el capítulo VI, se presentan

resultados, producto de la simulación, análisis de los

mismos, conclusiones y comentarios.

Se considera importante incluir anexos y manual

de uso donde se pueda dar una" orientación al lector

^sobre la utilización de programas y un listado de los

mismos.
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C A P I T U L O J I

GENERALIDADES SOBRE TRANSMISIÓN DIGITAL

2.1 EL SISTEMA DE COMUNICACIÓN

La comunicación es el proceso por medio del

cuál, la información se transfiere de un punto denomina-

do fuente, a otro que es el destino o usuario. Un siste-

ma de comunicación es la totalidad de mecanismos que

proporcionan el enlace par.a la información entre fuente

y destino. Un diagrama 'de bloques de un sistema de comu-

nicación general se muestra en la figura 2,1.

Tro ns m i s o r

R u i d o

Inte rf e re nc ia

D i s t o r s i ó n

R e c e p t o r D e si i n o

FIGURA 2.1
Elementos de un sistema de comunicación

El segundo elemento en el sistema, es el trans-

misor, cuyas funciones principales son: .

1.- Transformar el mensaje en una señal eléctrica

que pueda propagarse satisfactoriamente sobre el

canal d e transmisión. ' -

2. - Multiplexar varias f.uentes de información sobre

el mismo canal de transmisión.'

Adaptar el mensaje de información en una forma

que lo haga inmune (al menos en un grado) de los

disturbios aleatorios en el canal de tran'smi-
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sion.

El siguiente elemento en el sistema es el canal

de transmisión.' Este es el enlace eléctrico entre el

transmisor y el receptor, siendo el puente de unión

entre la fuente y el destino. Puede ser un par de alam-

bres, un cable coaxial, una fibra óptica, un enlace de

radio frecuencia. El distintivo esencial de cualesquiera

de dichos canales de transmisión, es que la señal es

afectada de una manera aleatoria ya sea por la distor-

sión, interferencia* y el ruido, -los'cuales se manifies-

tan como alteraciones de la señal.

El ultimo elemento en el sistema de comunicación

es el receptor. El receptor debe procesar la señal con-

taminada en forma aleatoria, y mejorar la construcción "y

estimación del mensaje original. Esta estimación debe

ser hecha en forma conveniente para uso directo por el

destinatario.

2.2 TRANSMISIÓN DIGITAL

Consideremos una fuente de símbolos binarios

- cC - a transmitirse,' estos pueden ser datos digitales

- bitios a la salida de un computador, caracteres alfa-

numéricos codificados - o el resultado del muestreo,

cuantificación y codificación de mensajes analógicos -

voz, imagen. .

La transmisión de estos simbolos se hace aso-

ciando a la serie cC una señal eléctrica, cuyas pro-

piedades son función;

1.- De las características del canal de transmisión:

ancho de banda, distorsiones, interferencia.

2. Del ruido.
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3.- De otras limitaciones: protección contra erro-

res, redundancias para el control de calidad de

funcionamiento

Esta señal eléctrica, se denomina señal digital.

•En un sistema de comunicación donde se transmite

el mensaje en forma continua, el objetivo principal es

la fidelidad de reproducción de las formas de onda en el.

receptor. Aquí la relación señal al ruido de potencia se

usa como un criterio sobre el desempeño del sistema. En

contraste con este sistema de transmisión, en un sistema

de transmisión digital, el objetivo principal no es la

reproducción de la forma de onda con fidelidad, porque

las. formas de onda posibles son conocidas exactamente y

el detalle de la forma de onda realmente no lleva infor-

mación. El objetivo es determinar, a partir de la onda

contaminada receptada, cuál de las ondas finitas han

sido transmitidas. Es evidente que la figura de mérito

apropiada en un sistema de transmisión digital, no es la

relación señal al ruido, sino la probabilidad de error

en hacer la decisión en el receptor.

Existen dos clases principales de transmisión:

transmisión en banda de base y transmisión por portado-

ra. Se dice que se transmite en banda de base cuando el

canal presenta una banda pasante comprendida entre

(o, f } y transmisión por portadora cuando el canal pre-

senta una banda•pasante centrada en una frecuencia f .
.P

2.3 TRANSMISIÓN EN BANDA DE BASE

En la transmisión en .la banda de base, el sopor-

te de transmisión es un cable. Estos se dividen en dos

grandes familias: par de cables simétricos y cables

coaxiales.

La transmisión de señales binarias unipolares
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(PCM) -presenta -grandes desventajas, así tenemos: tiene

una apreciable componente de corriente continua que

resul.ta muy dificil de transmitir; son señales sincróni-

cas porque todos los pulsos tienen igual duración

y no existe separación entre ellos, por lo tanto se

requí'ere sincronización en tiempo, en transmisión

y. recepción, lo cual -implica complicaciones de diseño;

secuencias largas de l's lógicos decaen en amplitud,

debido a la atenuación introducida por el canal de

transmisión, lo que hace difícil una decisión sobre

el bitio transmitido> 1 lógico o O lógico; secuencias

largas de O's lógicos pueden ocasionar un apagado

del equipo,

En virtud de las desventajas de transmisión

de pulsos binarios unipolares se recurre a .los códigos

de línea, los mismos que deben cumplir con los siguien-

tes requerimientos:

1.- El esquema . del código debe ser transparente

para todas las señales binarias.

2.- La señal codificada debe ser decodificada

de manera única en el receptor.

3.- No debe tener una componente continua significa-

tiva.

4,- Se debe disponer un numero significativo de

cruces por cero para realizar la extracción

de reloj en el receptor.

5.- Condiciones de señal inválida deben ser fácil-

mente detectables que indiquen la calidad

del enlace establecido.

La selección del código de línea, además de

los requerimientos de sincronización, se lo hace en
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base a .otras consideraciones como: el espectro del

código de linea y el ancho de bañóla disponible , parti-

cularmente a bajas frecuencias; niveles de ruido e

interferencia; tiempo de adquisición de sincronización

y -requerimientos de implenventación .

2,3.1 EL CÓDIGO. DE LINEA

El principio de base de un código de linea,

consiste en asociar a cada elemento binario una señal

digital de duración T.

Se puede también concebir . el agrup amiento

de elementos binarios por paquetes de K elementos

y asociar a cada paquete una señal seleccionada de
V

un conjunto de 2 elementos.

\n general/ es posible asociar a cada elemento

binario, varias señales que sigan una cierta ley de

codificación. Asi tenemos por ejemplo:

"1" s- (t) ó's^(t) para un par alternado

"O" " sQ(t)

La señal a la salida del codificador, en este

caso, toma la forma siguiente:

s(t) - £ s±(n) (t - nT) (2,1)
n = -co

donde:- s. (t) es una señal de un conjunto de M señales

posibles (s^t), s2(t), . . . t s (t)).

La duración de emisión es una .señal s. (t) r

i C [-1 , m] es el periodo T, donde 1/T se denomina rapidez

de modulación ,

Existen en general, dos clases de códigos
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de línea: có'digos de línea de señales independientes

y"códigos de línea de señales dependientes.

2.3,1.1 LOS CÓDIGOS DE LINEA DE SEÑALES INDEPENDIENTES

Sea un código de línea definido por la ecuación

2.1

s (t) = /C s • (n} (t ~ nT)
n = -co

donde: s.(t) es una señal perteneciente al conjunto

(s-. (t) r s~ (t) , . . ; , s (t) ) . En este tipo de código

de línea las señales utilizadas son emitidas en forma

independiente.

Ejemplos de este tipo de código de línea son

los códigos NRZ, RZ, bifase que se muestran en- la

figura 2.2.

En este caso, M = 2 y se tiene:

A t £ [O, T] (2.2)

O en otro caso

"1" s1(t) = - sQ(t)

EL CÓDIGO CON RETORNO A CERO RZ

Para este tipo de código, M = 2 con lo cuál

tenemos:

SQ(t) - O t £ [O, T] (2.3)

(t) =; A t £ [O, rT] O < r

= O en otro caso -
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EL CÓDIGO BIFASE

M = 2

so(t) A t £ [O, T/2]

A t € [T /2 , T]

( 2 . 4 )

Datos

Reloj

NRZ
A

RZ

Bifase

s1(t ; so( t )

L t

2T 3T 4T

a )

5T 6T

rT b)

O

FIGURA 2 . 2
Códigos de línea de señales independientes
•a) Código NRZ b) Código RZ c) Código bifase

En la figura 2,3 se muestra una comparación

del espectro frecuencial de estos tres tipos de código

de línea,' Cuando la distancia del canal de transmisión

es bastante importante, se hace necesaria la incorpora-

ción de repetidores regeneradores de la señal digital.

Estos elementos son"- alimentados generalmente por el

cable .de transmisión.. Por lo tanto se requiere que

la componente de corriente continua sea cero -para

que no exista distorsión dé la señal de información.
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El código bifase satisface con una de las condiciones

requeridas, pero . en cambio tiene un ancho de banda

bastante importante.

2.3.1.2 LOS CÓDIGOS. -DE LINEA CON SEÑALES NO
INDEPENDIENTES

Hemos anotado anteriormente, que la calidad

de una transmisión es definida por la probabilidad

de error. Existen códigos de linea que permiten una

estimación de la 'calidad de transmisión, pues poseen

ciertas secuencias periódicas o configuraciones prohibi-

das cuya violación a estas reglas dan una indicación

sobre la probabilidad de error.

FIGURA 2.3
Espectro de los códigos NRZ, RZ y bifase



Si . para la transmisión .de los elementos binarios

sé utiliza M señales, entonces existe una correlación

entre las señales emitidas. estos tipos . de códigos

se denominan códigos de línea con señales no indepen-

dientes .

En este tipo de código, la señal emitida S (t)

es de la forma:

= H CC .¡_(n)s(t - nT) {2.5}
n =-co

donde cC • (n) toma valores dentro del conjunto

( cC^/ . . cC • , . . cC m) Y s(t) es una señal de

duración (O , T) .

Existen varios tipos de este código, A conti-

nuación describiremos los códigos AMI y HDB 3, por

ser los más ampliamente utilizados.

CÓDIGO AMI (ALTÉRNATE MARK INVERSIÓN)

Uno de los métodos más utilizados para evitar

el problema de las variaciones de componente, continua

en las señales digitales, es la utilización de códigos

de línea cuya componente continua es nula. La primera

clase de tales códigos, son los có'digos bipolares

con niveles +1, O, -1. El más sencillo de e'sto.s es

el código AMI o de inversión alternada de l's. Todos

los ceros se representan con el nivel (0), pero los

l's se representan con (+1) y (-1) alternadamente

para que .la componente continua sea cero.' La duración

de los pulsos se hace la mitad del tiempo de un bitio

para facilitar la.recuperación de la señal de sincronis-

mo para la' regeneración de los pulsos", o rectificación

de la señal.

De acuerdo a -esto, se tiene:



17

s(t) A t

O t

[O, T/2]

[T/2, T]

2.6

cXTi(n) = - 1 ó O

cuya representación gráfica en el tiempo, se muestra

en la figura 2.4.a

s(t)

A

-A -

a)

•FIGURA 2.4
a) Representación de un código de línea AMI
b) Espectro de frecuencia.

Como podemos apreciar en la figura 2.4.b, el código

de linea AMI, tiene una componente continua nula,

y ofrece además una posibilidad de detección de errores

por medio de la detección de violación de polaridad,

con lo cual cumple con las propiedades requeridas

por un código de línea.

CÓDIGO HDB 3 "(HIGH DENSITY BIPOLAR)

A pesar de su utilización extensa, el código

AMI tiene una debilidad seria. Secuencias largas de



18

ceros -no tiene ninguna componente a la frecuencia

de repetición de los pulsos y puede causar una pérdida

de sincronismo. Esto puede evitarse sustituyendo secuen-

cias especiales o grupos de ceros.

Como los pulsos normales de datos siempre tienen

polaridades alternadas por l's sucesivos, las secuencias

especiales pueden distinguirse por tener violaciones de

polaridad, es decir de pulsos sucesivos de la misma

polaridad. La secuencia sustituida depende de 1.a polari-

dad del último pulso de datos y de numero de l's desde

la sustitución anterior.

Las reglas son:

Polaridad de Numero de l's

pulso anterior - Impar Par

000- +00+

+ 000+ -00-

Así tenemos un ejemplo:

Datos originales 1 1 0 0 0 1 0 0 0 0 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

Código de línea + - 0 0 0 + 000 + 0 - 0 + - 0 0 - + 0 0 + - 0 0 -

_J t

Primera Sustitución con número

Sustitución par de l's'después de

la última sustitución

Cualquier violación de polaridad que no esté conforme-

con la regla, indica un error de transmisión y los deco-

dificadores normalmente tienen una salida indicador de

errores para facilitar el mantenimiento del sistema.

.En la figura 2.5 se indica el espectro frecuen-

cial de este código. Como se puede apreciar, tiene una

componente continua nula, permi-te detección de errores,

lo que hace que este código de línea sea bastante ut'ili-
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zado.

HOB3

AMI

_ -1 __ J_ _L _2,
T T T T

FIGURA 2.5
Espectro de frecuencia de los códigos AMJ y
HDB 3

2.4 TRANSMISIÓN POR PORTADORA

La transmisión digital por portadora difiere de

la transmisión digital en banda de base, básicamente en

dos aspectos importantes. Primero, la información digi-

tal debe modular una portadora en alguna- manera para

producir la señal portadora de la información.; Segundo,

en un enlace por portadora existe la necesidad de limi-

tar estrictamente las señales para prevenir interferen-

cia dentro de otros canales.

Existen 4 tipos de modulación digital: modula-

ción de amplitud, modulación de frecuencia, modulación

de fase y modulación combinada de amplitud y fase.

2.4.1 MODULACIÓN DE AMPLITUD

Históricamente, la forma más simple de modula-

ción para generar y detectar, es la modulación, de ampli-

tud. Una ilustración conceptual de.modulación de ampli-

tud se muestra en la figura 2.5. La definición materna-
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tica está dada por la ecuación 2.7;

= A
n =-

cC - (n)s(t - nT) eos w t (2.7)

donde: cC• es un símbolo M-ario y:

sít; 1 t £ [O, T]

O en otro caso

En el caso que se presente en la figura 2.5,

tenenrnos que . [1,2]

Datos

A

SU)

b)

FIGURA 2.5 -
Modulación digital de amplitud
a) señal digital en banda de base
b) señal modulada en amplitud.

La figura 2.5 nos indica que la señal modulada

se consigue multiplicando directamente una señal unipo-

lar por la portadora. Señales moduladas en amplitud son

usualmente demoduladas con un simple detector de envol-

vente. Desafortunadamente el desempeño de error de

modulación digital de amplitud en general y detección de

envolvente en particular es inferior a otras formas de

modulación digital y detección,

Cuando se utiliza ciertos tipos de códigos de
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lanea, como en el caso de un código NRZ con niveles — 1,

la demodulación ya no es posible realizar por detección

de -envolvente, sino mediante una comparación con una

referencia sincrónica de portadora, puesto que concep-

tualmente la modulación de amplitud realiza una multi-

plicación directa del código de línea con la portadora,

obteniéndose como resultado dos señales iguales pero

desfasadas en 180°.

2.4.2 MODULACIÓN DE FRECUENCIA

Conceptualmente, en los sistemas de modulación

de frecuencia, cada estado de la señal digital es aso-

ciado con una frecuencia de la señal modulada. A este

tipo de sistemas se les conoce también como sistemas de

envolvente constante. Una ilustración conceptual de

modulación de frecuencia se muestra en la figura 2.6.

Datos

A

1
i

.5

1

i

0 1 l 1 0 í

S(t

FIGURA 2.6
Modulación digital de frecuencia
a) señal digital banda de base
b) señal modulada en frecuencia.

En la práctica, este tipo de modulación puede

realizarse mediante la conmutació'n de osciladores (modu-
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lación de frecuencia de base-discontinua) o con la uti-

lización de un solo oscilador controlado por tensión

(modulación de frecuencia de fase continua).

1. En el caso de modulación de frecuencia de fase

discontinua, veamos como ejemplo, el caso en el

cual se utiliza dos frecuencias; como se ilus.tra

en la figura 2.7.

Si;

a. = "O" se emite S.. (t) = Acos(2 u f-t + 0 ) durante un

período T.

a. = "1" se emite S-(t) = Acos(2 u f-t + 0 ) durante un

período T.

0 y 0 son dos fases constantes y cualesquiera.

Sí t )

FIGURA 2.7
Diagrama de un modulador de frecuencia
de fase discontinua.

La señal modulada en frecuencia S (t) , en este

caso será:

S(t) Acos(w-t+ © ) 7" a. (n)s(t-nT)i ¿ — ' i
n

(2.8)

+ Acos{w~t + 0 )
n

[1 - a- (n)s(t - nT) ]

con s(t) • = 1 si t £ [O, T]
= O en otro caso
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2.- -En los -sitemas de modulación de fase co-ntínua,

la señal modulada tiene la forma siguiente:

S(t) « A JT s(t - nT) cos(2ÍTf t + a- ,n7Tt/T + 0 }

n (2.9)

Consideremos el caso cuando a = — 1n
Se tiene;, f + n/2T = f-

fQ - n/2T = f

9 es una constante sobre el intervalo

[nT, (n + 1 )T], seleccionada de tal manera que

la fase a. ,n1in
instantes nT.

la fase a .nTYt/T + 9 sea continua en todos los

2 .A .3 MODULACIÓN DE FASE PSK

La segunda categoría de modulación angular,

señales con envolvente constante, se conoce corno modu-

lación digital de fase (PSK).

A las M configuraciones de la información digi-
V

tal (M es en general de la forma 2 ) se asocia una fase

del conjunto de M fases (9-, 9_, . . . , 9 ) 1 Se habla
J 1 2 m

entonces de modulación por desplazamiento de fase. de M

estados.

En la práctica, se utiliza principalmente las

modulaciones de fase de dos estados ( MDP2 ó 2-PSK), de

4 estados (MDP4 ó QPSK) y 8 estados (MDP8 ó 8PSK).

Ejemplos de formas de onda típicas de 2-PSK y

Q-PSK se muestran en la figura 2.8, con fases particu-

lares, ya que otras orientaciones de fase son 'posibles.
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00

1 ! O 10 I 1 I O 10 10 1 1 M I

a)

b)

FIGURA 2.8
Modulación de fase a) 2-PSK b) Q-PSK

1.-MODULACIÓN Q-PSK

La expresión general para un sistema de modula-

ción multifase es la ecuación 2.10

S(t) = A s(t - nT) cos(wQt + (2.10)

para un sistema Q-PSK, n

si, n
E [O, Tí /2, Tí , 3 Tí/2] se indica con cruces, en

la figura 2.8.b, las fases correspondientes.

si, 0 G ( TT/4, 3 Tí /4, 5 Tí /4, 7 Tí/4] se indica en la

misma figura con puntos las fases y señales correspon-

dientes .

Representación de señales en cuadratura, es una

forma muy conveniente y poderosa de describir señales

PSK, y muchas otras señales moduladas digital mente.

Representación de señales en cuadratura involucra

expresar una señal modulada de fase arbitraria, como-una

combinación lineal de una señal 'coseno y una señal seno

con fase inicial cero. La .derivación de ésta represen-
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tacion es proveída por la identidad trigonométrica

Cos(w t -t- ¿O = cos$5.cosw t '- sen^.senw t (2..11)

Vemos que "cos?5 y sen¿> son constantes sobre un

intervalo de señalización T, y de aquí que representan

coeficientes para expresar eos (w t + }̂ como una combi-

nación lineal de las señales eos w t y sen w t. Puestoc J • c
que eos w t y sen w. t tienen un desfasaje de 90°, una.

respecto de la otra, entonces son ortogonales, y se dice

que están en "cuadratura".

TABLA 2.1
Coeficientes de señales en cuadratura para
modulación Q-PSK

COEFICIENTES DE CUADRATURA

DATOS

0

0

1
1

1
0

0

1

Cos w t Sen w tc c

0,707 - 0.707

- 0.707 - 0.707

- 0.707 0,707

0.707 0.707

SEÑAL COMPUESTA

eos (w t "+c
COS ÍW t +c
cos (w t -c
eos (w t -^ c

TT /4)

3 TT/4)

3 Tí/4)

Tí/4)

En escencia, cos w t y sen w t representan vecto-

res de base en un diagrama fasorial de dos dimensiones.

La tabla 2.1 provee un ejemplo de representación de

señales - en cuadratura para señales 4-PSK presentada en

la figura 2.8.

De acuerdo a la identidad de la ecuación 2.11, la

ecuación 2.10 se puede expresar:

S(t) = A Y""* s(t - nT) [cos <¿ .cosw t - sen <¿ .senw t] (2.12)¿—> . n o n o
n



I?1
"w%-T

r- >"*• -

.-, ^ -

26

Si:

Cos 0 = a / \Í2 con a = — 1n n n

Sen 0 = b / \Í2 con b = - 1n n n

La ecuación 2.12 finalmente se expresa:

S ( t ) = ( A / 1/2") J^ s ( t - nT) (a .cosw t - b . senw t)
n n o n o (2.13)

2.- PRINCIPIO DEL MODULADOR 4-PSK

Una variedad de técnicas son posibles para

irnplementar moduladores PSK. Algunas -técnicas básicas

para generar múltiples señales PSK son las siguientes:

a.- Generación' de múltiples fases de una sola porta-

dora y seleccionar entre la fases, dependiendo de

los valores del dato.

b.- Utilizando retrazos controlados, seleccionados a

través de arreglos de interruptores para proveer

el desviamiento de fase deseado. Retrasos son

usualmente usados para generar las señales sepa-

' radas explicadas en el segundo método.

c.- Generación de señales PSK como una combinación

lineal de señales en cuadratura.

Ninguna de las técnicas anotadas, representan una

implementación directa de modulación PSK multifase, corno

se indica en la ecuación 2.10. Para generar una señal,

gobernada por la ecuación 2.10 directamente, una aparato

es requerido que produzca desviaciones de fase de porta-

dora en proporción directa a los niveles en la señal

banda de base. Excepto en el caso especial de 2-PSK

donde un multiplicador puede ser usado para producir
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desviaciones de fase de — 180°, tales aparatos no exis-

ten. *

Modulación directa por señales banda de ba-se,

pueden- producir señales PSK si una implementación de

señales en cuadratura es usado como se indica- en el

cuarto método. De acuerdo a la ecuación 2.3 vemos que

dos señales banda de base requieren ser establecidas

para representar una señal 4-PSK como una combinación

lineal de las señales coseno y seno. Un diaqrama de

bloques de la implementación correspondiente se provee

en la figura 2.9. Esta forma particular de modulador' es

seleccionado porque se muestra los conceptos fundamen-

tales de este tipo de modulación

eos wt

Datos d i g i t a l e s oC

Desv iad o'n
de fase 90°

sen wc t

Generador de
seña tes
banda base

s(t)

3.-

FIGURA 2.9
Esquema generalizado de un modulador Q-PSK.

1U í- í-
PRINCIPIO DEL DEMOLUDADOR Q-PSK

Debido a la envolvente constante, todos los sis-

temas PSK•deben ser detectados con la ayuda de una refe-

rencia local. Bajo este principio la figura 2.10, mues-

tra un esquema de un demodulador Q-PSK, donde el tren de
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pulsos zÜ an?-x (t - nT) se obtiene multiplicando por
n • r—•

2cos w t y el tren de pulsos ¿L, b ,x(t - nT) se ob-
o n n

tiene multiplicando por (-2sen w t) . En efecto:'

a = (a .eos w t - b .sen w t). 2cos w tn o n o o

= 2a .eos w t - 2b .sen w t.cos w tn . o n o o

= a + a .eos 2w t - b .sen 2w tn n o n o

Mediante el filtro pasabajos, se anulan los tsé-

minos de doble frecuencia y tenemos solo an

Si:

b = - (a .eos w t - b .sen w t).2sen w t—n n o n o o

= b - b .eos 2w t - a .sen 2w tn n o n o

De idéntica manera, mediante el filtro pasabajos

obtenemos b"i
nT

x; ' ~" !

slt

n

2 c o s w0 t

- 2 s e n w01

x(t-nT)

ZXxa-nT)

FIGURA 2.10
Esquema del demodulador Q-PSK

Como se indica en la figura 2.10, el demodulador

Q-PSK, requiere de dos frecuencias locales. La técnica
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más común, es de establecer una ' referencia y la otra se

consigue mediante retraso o diferenciación de la prime-

ra.

En el sector de recepción, se requiere además la

recuperación de reloj, lo que se consigue mediante las

transiciones de la señal banda de base, implicando ello-

que se requiera un número suficiente de transiciones -en

la señal banda de base para mantener la sincronización.

4.- ESPECTRO DE LA SEÑAL PSK

Con mucho, la forma más fácil de determinar el

espectro de una señal PSK es analizar las formas de onda

en banda de base aplicadas a los canales en cuadratura.

Debido a la ortogonalidad de los dos canales, las seña-

les no son relacionadas y el espectro compuesto es apro-

ximadamente la suma de los espectros (idénticos) ' indivi-

duales . Para una señal en banda de base NRZ, el sistema

4-PSK produce un espectro que sigue la respuesta sen

(x)/x, pero traslada a la frecuencia portadora.

FIGURA 2.11
Espectro de frecuencia de una señal Q-PSK para
una señal banda de base NRZ.

2.4,4 MODULACIÓN COMBINADA DE AMPLITUD Y FASE QAM
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Modulación de amplitud en cuadratura QAM, puede

ser visto como una extensión de modulación multifase

PSK, ya que las dos señales en banda de base son gene-

radas independientemente una de otra. Así/ dos canales

independientes.' (en cuadratura) son establecidos inclui-

dos la codificación en banda de base y el proceso de

detección. En el caso de dos niveles (— 1) en cada

canal, el sistema es idéntico a Q-PSK y es usulmente

referido como tal. En sistemas QAM de alto nivel; sin

embargo son distintivamente diferentes de los sistemas

PSK de alto nivel. En la figura 2.12 se muestra el

diagrama de una señal en un sistema 16-QAM obtenida a

partir de 4 niveles en cada canal en cuadratura. Los

puntos representan puntos de señal compuesta, mientras

que las marcas en los ejes, representan niveles de

amplitud en cada canal en cuadratura.

a) b)
FIGURA 2.12
a) Modulación 16-QAM b) Modulación 16-PSK

Como podemos apreciar en la figura 2.12, un sis-

tema QAM no restringe la combinación de niveles, puesto

que'los niveles en cada canal son seleccionados indepen-

dientemente. Pero en la práctica existen limitaciones,

pues- se buscan pares para los cuales la probabilidad de

error es mínima.

El espectro de. un sistema QAM, es determinado por

el .espectro de las señales banda de base aplicadas a los

canales'- en cuadratura. Puesto 'que estas señales tienen

la misma estructura básica para las señales banda de

base PSK, las formas espectrales QAM son idénticas a las
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formas espectrales PSK con igual número de puntos de
.*c

señal. Específicamente, 16-QAM tiene la misma forma

espectral que 16-PSK y 64-QAM tiene una forma espectral

idénticamente igual .a 64-PSK. En la figura 2.13 se mues-

tra una estructura básica de un modulador/demoduiador

con las formas de onda representativas de un sistema

16-QAM (Ref. No, 1).

X(t)

FIGURA 2.13
Estructura básica de un modulador/demodulador
de un sistema 16-QAM.

La forma general de f(t) está dada por la

ecuación 2.14.

= r(t) .eos(w t + 9 (t))f (t)

Si x{t) = r(t).eos e(t)

y(t) = r(t).sen O(t)

(2.14)

Entonces f (t) puede ser considerada como la suma

de dos portadoras en cuadratura moduladas respectivamen-

te en amplitud por x(t) y y(t).
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f (t) = x(t) .eos wQt + y (t) .eos (w t + Tf 12} (2.15)

En el demodulador, consideremos la recuperación

de x(t)

x(t) = 2f (t) .eos wo
x(t) + x(t).eos 2w t - y(t).sen 2w t

Con lo cual- se obtiene x(t) filtrando las compo-

nentes de doble frecuencia por medio del filtro pasaba-

jos. La señal y(t) se recupera en forma idéntica.

2.5 PERTURBACIÓN DE LA SEÑAL

En sistemas de transmisión digital, la señal

transmitida es afectada por el ruido y la interferencia

intersimbolor que se manifiestan como alteraciones de la

señal.

En los sistemas prácticos, el ruido blanco no es

un parámetro critico en la transmisión digital, pues se

encuentran relaciones señal al ruido elevadas. Por el

contrario, es el ruido impulsivo, que se presenta en

forma de tensiones elevadas, aunque de muy corta dura-

ción, el que representa una fuente primaria de errores

en la transmisión de datos»

Interferencia intersimbolo es un parámetro muy

importante en transmisión digital. Las principales

causas de interferencia intersimbolo son: distorsión de

amplitud, distorsión de fase, ancho de banda y sincro-

nización transmisión/receptor.

Mucho del trabajo en el área de la ingeniería de

las comunicacione's se ha centrado en combatir estos

problemas que afectan la transmisión de datos y se los

trata en los posteriores capítulos.
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3.2.4 Caso de transmisión de onda portadora
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TRANSMISIÓN DIGITAL EN UN CANAL REAL

3.1 SOBRE LA TRANSMISIÓN EN CANAL REAL

La limitación en ancho de banda es una de las

constantes a que se ve sometida la transmisión de seña-

les eléctricas'. Las propias características del medio

utilizado, o l a asignación de tramos -de banda entre

distintos usuarios o servicios,- reducen el ancho de

banda disponible para la transmisión.

En otros casos, debido a lo reducido del espectro

de la señal, esta restricción relativa al ancho de banda

del medio de transmisión disponible, no supone un con-

dicionamiento importante en el diseño del sistema trans-

misor/receptor y en cambio es el alto nivel del ruido el

que limita fundamentalmente la cantidad de información

transmitible. En el primer caso se habla de transmisión

a través de canales limitados en ancho de banda y en el

segundo limitados en potencias. Sin embargo en la trans-

misión en banda de base, o en canales equivalentes al de

banda de base, por la propia naturaleza de la señal

(pulsos rectangulares, con una anchura de espectro

infinita), la limitación de ancho de banda afecta a la

forma de la señal distorsionándola de manera importante.

Supongamos por ejemplo que se pretende transmitir

un pulso unidad o (t) por un canal cuya función de

transferencia H(f) tiene la caraterística de un paso

bajo ideal (figura 3.1)

La forma de onda de la salida es suficientemente

conocida y matemáticamente está .representada por la fun-

ción sinc 2wt. La señal o (t) se ha distorsionado pro-

longándose su duración tanto más cuanto menor sea el

ancho de banda w. Si este pulso pertenecería a una- se-
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cuencia sucesiva de pulsos, sus prolongaciones afecta-

rían -a los pulsos anteriores y posteriores que sufrirían

una .nueva distorsión por .esta causa.

H (f)

(1/21W

2W W
- w w

Q)
FIGURA 3.1
a) Paso bajo ideal b) Respuesta impulsiva.

3.1.1 INFLUENCIA DEL FILTRAJE

Para analizar este problema en una sistema de

transmisión - recepción en banda de base, utilizaremos

un modelo lineal representado por el esquema general de

bloques de la figura 3.2, modelo que nos va a permitir

obtener conclusiones y -resultados, válidos en la primara
f

aproximación de lo que ocurre en los sistemas prácticos

reales.-

Sea x(t) un código de línea

x(t) d . (.n) s (t - nT) '3 1, *.> * j.

n =-

Donde d.(n)

conjunto ( d - , .

duración T.

toma sus valores de un

/ d ) y s (t) es una señal de

Si se considera un instante t £ [0,T] , x(t )

será representativo - de la información transmitida en

este intervalo de tiempo.

En efecto:
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x ( t o ) = d i ( 0 ) .s(to;

Todos los términos

n /O
s (t - nT) = O

- C o d Í f i c e dor

F i 1 tr o

d e

T r a n s m i sion

C a n o ! d e

T r a n s m i s i ó n

y(í)

n(l }
h(t)

FIGURA 3.2
Esquema de una sistema de banda de base.

Denominando h(t) a la respuesta impulsiva del

conjunto filtro de "emisión más canal de transmisión,

como se indica en la figura 3.2, la señal y (t) puede

escribirse:

y(t) d . (n) .s1 (t - nT) + n (t) (3.2)

Donde s'(t) es el resultado de la convolución de

s(t) con h(t)

s1 (t) = s(t)« h(t)

La respuesta s'(t) no está ya limitada al inter-

valo (0,T) como se indica en la figura 3.3.b.

s 1 J

i
1

1

a)

s ' U J

•t T t0

b)

FIGURA 3.3

De este modo, si se considera un instante t co-
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•rrespondiente al máximo de s ' ( t) , y (t ) está constituido

de tres términos:

f O J s ' (to) Representativo de la infor-

mación transmitida durante

el intervalo de tiempo

(0,T).

n(to)

n XO
'(to - nT]

El término de ruido

Término1 que ya no es nulo y

que se denomina "interfe-

rencia Íntersímbolos"

Este término de interferencia intersímbolos apor-

ta una ambigüedad suplementaria sobre la señal recibida

y que hace aumentar la probabilidad de -error.

En general, la interferencia interslmbolo com-

prende un numero finito de términos, es decir:

n/0

para n

d ± (n) .s1 (t - nT) = O

L1 y -L

L2 e

Para eliminar la incertidumbre en la detección,

deberá.obligarse a que el término debido a la interfer-

encia intersímbolos, se anule o tome un valor previamen-

te conocido. Se trata por tanto de averiguar qué carac-

terísticas debe tener la función de transferencia H (f)

para que su respuesta impulsiva h(t) haga que se verifi-

quen estas condiciones. Este estudio fue realizado por

Nyquist en 1.928 y es objeto 'de estudio en este capítu-

lo.

3.1,2 DIAGRAMA DEL OJO
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El diagrama de ojos es un sistema práctico de

analizar la interferencia interslmbolos entre símbolos

de una señal recibida.

Este diagrama, se observa con un osciloscopio,

poniendo la señal en el eje vertical, y en el horizontal

un barrido de frecuencia 1/T.

En la figura 3.4 se representa una secuencia .de

pulsos binarios sin interferencia interslmbolos y el'

diagrama de ojos que se vería en la pantalla del osci-

loscopio, después de una "larga serie de pulsos.

a)

FIGURA 3.4
a) Secuencia binaria sin interferencia inter-

símbolos
b) Diagrama del ojo.

Si hubiera interferencia entre símbolos, los

trazos en el diagrama de ojos ya no se superpondrían,

como puede apreciarse en la figura 3.5, donde por clari-

dad solo se han representado unos pocos trazos.

Hasta aquí hemos supuesto que no había ruido en

el canal. Sin embargo en un caso real, existe y los tra-

zos serán más difusos.

Del diagrama del ojo se puede extraer mucha in-

formación tanto de las características del sistema

transmisor, como del método mejor de detección.
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Q) b)

FIGURA 3.5
a) Secuencia binaria con interferencia inter-

símbolos
b)Diagrama del ojo

En la figura 3.6 se ha representado un modelo

simplificado del diagrama del ojo, donde con letras se

ha señalado los puntos más significativos.

A. Distorsión en los cruces por cero.

. B. Margen de defensa contra el ruido.

C. Margen contra errores en el muestreo.

D. Distorsión en el instante de muestreo.

E. Sensibilidad al error en el instante de

muestreo.

F. Instante de muestreo óptimo,

G. Nivel umbral de decisión.

Si la señal fuera muítinivel aparecerían varios

ojos como puede verse en la figura 3.7 donde se repre-

senta un diagrama de ojos simplificado para un sistema

de cuatro niveles.

En general, si el sistema tiene n niveles, apa-

recerán n - 1 ojos.

3.1.3 TIPOS DE SOLUCIONES

Para combatir la interferencia Íntersímbolos, dos
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FIGURA 3.6
Diagrama del ojo binario.

FIGURA 3.7
Diagrama de ojos de una
señal a cuatro niveles.

soluciones son posibles:

- Compensar en recepción el efecto del filtraje

aportado por el conjunto filtro de transmisión -

canal de transmisión, utilizando un ecualizador/

•es decir minimizar la interferencia Íntersímbolo.

- Utilizar un filtro de emisión y un filtro de re-

cepción que anule la interferencia intersímbolo

al instante de decisión.
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La-.segunda solución parece mas Importante puesto

que ello •neutraliza la interferencia intersímbolo. Su

puesta -en obra puede ser delicada, es por esto que las

dos soluciones revelan interés.

3.2 CONDICIONES DE AUSENCIA DE INTERFERENCIA INTERSÍMBOLO

Consideremos un código de línea x ( t ) .

x(t)
n =- co

di(n) .s (t - nT)

con s(t) i- O Vt C [0,T]

O en otro caso

Co di f i c ador

x ( t )
\o

d e

E m i s i ó n

C a n a l

d e

T r o n s m i s.

F i 1 1 r o

d e

R e c e p c ¡on y( t )

;. - MU
FIGURA 3.8

Esquema general de un sistema en banda de base

sin ruido.

Si h(t) es la respuesta impulsiva del conjunto

filtro de emisión - canal de transmisión - filtro de

recepción, como se indica en la figura 3.8,- la _señal

y(t) a la salida del filtro de recepción es:

y(t)
n =-

d.(n).r(t - nT) '3. 3

donde

r (t) = s(t) fc h(t)

La ausencia 'de interferencia interslmbolos se

traduce por:
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Existe un instante t £ [0,T], tal que;

r(te). jt O

r(t - nT) = O V n ¿ O

Realizando un cambio de origen en el tiempo;

r(0) ¿ O

r (nT) = 0 V n ¿ O

'3.4

Por lo tanto, la señal emitida será perfectamente

reconstituida, si r(t) verifica estas condiciones.. Para

que se cumpla 3.4, veamos que condiciones debe verificar

la función de transferencia R(f).

3.2.1 PRIMER CRITERIO DE NYQÜIST

Corresponde a un sistema de detección por mues-

treo ideal en un punto separado t del punto central.

Sea R ( f ) la transformada de Fourier de r ( t ) ,

R(f)

con r(t)

r ( t ) e
~: ] 2 T r f t

dt
>-CO

/- CD

R df

(3.5)

(3.6)

\s R (f ) , la función obtenida periodif icando

R(f) con período 1/T. Entonces R(f) se expresa :

- R(f) =2-, R(f - n/T)
n =-co

Desarro31 ando R(f) en series de Fourier, tenemos:

co
J2 7T f KT

(3.7)

^ e-
k =-*

con Cv = T i R(f) e 327/fKT df

•M/T

(3.9)

Tomando como limites el intervalo (- 1/2T, 1/2T) y reem-
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plazando 3,7 en 3.9

c
C k = T

I / 2To r
. R(f - n/T) e-D2frfKT df

"o- J-,,2T

Realizando un cambio de variables -en 3.10

(3.10)

co -. 2T T

= T £ R(f) e^27r(f + n " df
n =-oo J-JL + £_

ET T

-
T

R(f)
_
2T T

La sumatoria de integrales que se repiten periódicamen-

te , nos da una itegral donde f toma valores en el inter-

valo (- oo f oo ). Por lo tanto la ecuación 3.11 se la

expresa :

R(f) e

(3.12)

La expresión r(t) para los instante t = KT , de acuerdo a

la ecuación 3.6, toma la forma:

l^^ ir(t)/t = T,R

Con lo cual el K-ésimo coeficiente del desarrollo en

serie de Fourier de R(f), Cv toma el valor
Jv

= T. r (KT) (3.13)

Valor que nos lleva a la relación de la ecuación 3.14 a

partir de las ecuaciones ' 3 . 7 y 3.8.

R(f - n/T) - Z T.r(KT)-
n =-oo '. k =-oo

(3.14)

Aplicando- las condiciones de ausencia de inter-

ferencia intersímbolo (ecuación 3.5) en- la ecuación

3.14, nos lleva a la relación de la ecuación 3,15,
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relación que se conoce como "primer criterio de Nyguist".

co
R(f - n/T) = T.r(O) 13.15

Nótese -como en la ecuación 3.15 y por tanto la

existencia o no de inteferencia intersímbolos depende

del instante de muestreo, pues no existirá interferen-

cia solo si se ha calculado en t = O y en el detector

se rnuestrea en el punto central.

Para tener un concepto más claro sobre las fun-

ciones R(.f), se puede limitar el dominio de definición

de R(f), seleccionando funciones que verifiquen la ecua-

ción 3.15 .

1.- En la figura 3.9, se muestra un filtro pasa bajos

de función de transferencia R (f) y su respuesta en el

tiempo r (t) dadas por la ecuación 3.16,

ro(t) = Sf̂ {T) - r(0) (3.16)

R (f) = T.r (0) V f| ̂  1/2T

= 0 en otro caso

T.r0(0)

- i i
2T 2T

b)

a) r0("t:) ~ sinc2w t b) Filtro pasa bajo ideal.

Si bien este tipo de solución cumple con el pri-
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mer criterio de Nyquist, la rpisma no presenta más que un

interés teórico, puesto que el filtro ideal es irreali-

zable en un sistema real. Por consiguiente, el ancho de

banda disponible a de ser mayor que la frecuencia de

Nyquist F.

2 . - Para obtener una respuesta de f rec.uencia R (f) que

sea físicamente realizable,una segunda solución es limi-

tar el intervalo de definición del espectro, de frecuen-

cia al intervalo [- 1/T, 1/T] , Por consiguiente, es de

mayor interés, tener una respuesta .de frecuencia de la

forma como se indica en la figura 3.10.a. La misma que

está definida por:

R(f) = T.r(O) ; si f <(1/2T)(1 -oí ) ; O < cC- 1 (3.17)

_ Tr(0) P __ . 1 - <£ < < l_*_cC__ _ ^ ¿ + j ^ £ _ i / 2 j. j j . si 2̂  r 2T

y cuya respuesta en el tiempo r(t) está dada por la

ecuación 3.18.
• ' .5

/ m \ f ^2 Tí f. tr ( t ) = r ( Q ) S e n ( ^r t /T) (Cos.Ojrt + Í7rt /9(u) e o du

( í / t / T ) T . J /
-^/2T (3 18)I \ . -L U /

De acuerdo a la _definición, R (f) presenta una simetría

impar alrededor del punto (1/2T, Tr(0)/2), y para un

valor de cC= O, se tiene el caso del filtro pasa bajo

ideal.

Aun esta función tampoco es utilizable, pues un

error en el instante .de muestreo, conducirá a una inter-

ferencia intersímbolo importante.

Analicemos este problema, para el "caso del filtro

ideal. Si en lugar de maestrear en el instante central t

= O, lo hacemos en un punto t = E próximo a él, la

ecuación 3.3 será igual a:
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•Sen. 7T ( e - KT) / T

7̂  ( e ~ KT) / T
(3.19)

La señal y(t ), podemos descomponerla en dos tér-

minos: una representativa de la señal al instante t y

otra que representa la interferencia debido a los n

pulsos anteriores y posteriores. Entonces:

y(t , = a Sen

= ao

6 /T K/0

Sen ?y( £ - KT) / T

tf" ( £ - KT) / T

Sen ?Te /t K
aK(-i: Sen ir e /T

(̂e /T - K)

(3.20)

R(f)

Tr(0)

2T 2T

FIGURA 3.10

a) Filtro de respuesta R (f)

tiempo.

2T

b) Respuesta en el

En la ecuación 3 . 20 ,. representamos con

término de interferencia. Entonces:

el



ymt%) = E *K t"1)
K Sen7T£/T (3.21)

k/O - T -••

Supongamos por sencillez, de que se trata de una

transmisión binaria en la que aR puede valer 1 ó -1.

Entonces/ el razonamiento es que siempre podremos

encontrar un caso peor en el que todos los términos del

siimatorio; en la ecuación 3.21, se sumen. Su resultado

será':

k

w =

Luego,

y (t ) =
Jm e

Sen /T 1
.-rr

2Sen

1 f •*• + K

K2-{£/T)2
Que es una serie divergente, tendiendo a infinito al

tender K a infinito, ya que

K
k

K2-(£/T)2

co
para K—-CO

K

Estos resultados, se traducen en que el diagrama

del ojo se cerrará completamente, y no será posible ha-

cer una decisión en el receptor. Esto obliga a buscar un

criterio más conveniente, para lo cual veamos el segundo

criterio de Nyquist.

3.2.2 SEGUNDO CRITERIO DE NYQUIST

El primer criterio de Nyquist da las condiciones

a satisfacer para suprimir la interferencia intersímbo-

los. Consiste en imponer a la respuesta impulsiva del

filtro de puntos de pasaje por cero a los instantes t -

KT^ (K ¿ 0). Se puede ir más lejos e imponer los puntos

situados a los insta.ntes t = KT/2, que define una segun-

da condición que se denomina el segando criterio" de

Nyquist.
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Por consiguiente, r(t) debe verificar":

.r (KT/2) = 0 V '3.22

En la figura 3.11 se muestra una señal'que cumple

con el segundo criterio de Nyquist.

r t t )

FIGURA 3.11

Señal r (t) que satisface con el segundo criterio

de Nyquist. Raíces a los instantes t = KT/2., V

|K

Veamos que condiciones debe cumplir la función de

transferencia R(f), la imposición de esta condición ge-

neral.

Sea R(f) la transformada de Fourier de r(t) .

R(f ) r (t) e dt

1/T]

R(f) e J2 ..,.df

donde R (f) está definida en el intervalo [- 1/T,

Denominemos R(f) la función obtenida periodifi^

cando R (f) con período 2/T, Entonces R(f) se expresa:
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- 2n/T) [3.23

Desarrollando la ecuación 3 . 23 , tenemos

R(f)

.con

1 -K --

i/T

cK = (T/2) R(f) e
J-l/ T

Desarrollando cálculos similares realizados en el punto

3.2.1, nos conduce a la ecuación 3.24

=(T/2),r(KT/2) (3.24)

Luego,

R(f)
k =- co

(T/2)r(KT/2) eJ2 [3.25)

La aplicación del segundo criterio de Nyguist (ecuación

3.22), en la ecuación 3.25, e igualando con 3.23, se

tiene que

R(f - 2n/T) = r(-T/2) e

r (T/2) (3.26)

Que da las condiciones que debe cumplir la función de

transferencia R(f), para cumplir con la condición ex-

puesta en la ecuación 3.22.

Si suponemos que el .soporte de R(f) está compren

dido entre el intervalo [-1/T, 1/T] , se puede simplifi

car la ecuación 3.26, y tenemos:

R(f) =(l/2)T.r(0)
" 77"fT

Donde

=r(-T/2)/r(0)

= r(T/2)/r(0)
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mos:

En el caso particular que r , = r- = 1/2f teñe-

Tr < O ]
R(f) - ; } (1 + eos TTfT)

= O

1/T

En otro caso

(3.27)

Este tipo de filtro cuya respuesta de frecuencia

está definida por la ecuación 3 . 27 es un filtro muy es-

pecial y de amplia- aplicación práctica, que se denomina

respuesta en "coseno sobreelevado", y que se muestra en

la figura 3,12.

2T

FIGURA 3.12

Respuesta de frecuencia coseno sobreelevado.

La respuesta • en el dominio del tiempo, r(t) ,

sera:

r t R(f)}

= r(0)

= r

Sen (2 TT-t/T] ,
2 7 T t / T

Sen (2 - j r t /T)

1
2

t 1

t _ I - ' 2
2

t

• 4
2 7Tt/T 2t/T)2

(3.28)

Como podemos -apreciar, en la ecuación 3.28, r(t)

decrece como I/t , por lo que aunque por pérdida de sin-

cronismo, no se muestree justo en el punto centralr la

interferencia no será muy elevada, resultando una serie
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convergente. Esto se traduce en que .el diagrama del ojo

tendrá una apertura suficiente para realizar una deci-

sión, esto se ilustra en la figura 3.13, donde se han

dibujado diagramas de ojo para distintas respuestas de

frecuencias.

2T

a).
FIGURA 3.13

a) Respuestas de frecuencia

b)

b) Diagramas del ojo correspondientes a las dis-

tintas respuestas de frecuencias.

En conclusión, se puede transmitir un código de

línea sin interferencia interslmbolo, a través de un

filtro h(t) de función de transferencia H{f), si:

R(f) ='s(f)..H(f)

3.2.3 REPARTICIÓN DE FTLTRAJE ENTRE FILTROS DE EMISIÓN

Y RECEPCIÓN.

El equipamiento del transmisor y receptor de un

sistema digital contiene típicamente varios filtros que

limitan el espectro de la señal en un grado u otro,

Puesto que la respuesta de frecuencia de todo el sistema

debe conformarse a ciertos objetivos de respuesta del

pulso en banda de base, en la práctica se encuentra que

la composición deseada de la función de fiJ traje debe

ser repartida entre la emisión y la recepción.

Consideremos el sistema de transmisión de la fi-

gura 3.14. Existe varias maneras de escoger G (f) y G (f),
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filtros' de emisión y recepción., respectivamente, la óp-

tima es aquella que maximiza la relación señal al ruido

(S/N) antes de realizar el muestreo de la señal en el

receptor.

KTC od i (i cad.

S ( f )

F. E-

G e ( f )

C.T-

K( f ) "íJ>—

F- R.

G r ( f )

n(í)

FIGURA 3.14

Esquema de sistema en banda de base.

Examinemos el caso de un código en linea del tipo

binario.

x(t)
n =-oo

d . (n) s (t - nT)

Con d . (n) =• 1 A i G [1,2

Supongamos además que el ruido es centrado, 'blan-

co, gaussiano de densidad espectral N /2

Los filtros G (f) y G (f) deben en primer lugar,

satisfacer con la condición de ausencia de interferencia

intersímbolos. Es decir:

S(f) -Ge(f) .K(f) .Gr(f) = Rtf; (3.29)

El filtro de recepción G (f) debe por otra parte

minimizar la potencia del ruido antes del muestreador.

La probabilidad de error será mínima cuando la relación

señal al ruido es máxima en los instantes de muestreo.

El obj tetivo de dicho filtro es incrementar la componen-

te de señal y reducir la componente de ruido al mismo

tiempo.

Consideremos la figura 3.15, donde G ( f ) la

función de transferencia.de] filtro de receptor YQ (*"-)• es
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'la componente de la señal y es 1a componente del

ruido. Por lo tanto, deseamos optimizar la razón
2 2y (t)/n (t) en el instante de hacer la decisión t = t .

•* o o x m

y(t) + n(t)

FIGURA 3.15.

- Puesto que n (t) es una señal aleatoria, no esn o

posible determinarse exactamente. Por lo tanto debemos
2

conformarnos con tomar su valor cuadratico medio n (t).

Asi, deseamos optimizar la relación S/N dado por:

o m

N n2 (t }o m

Puesto que los instantes de decisión son los

instantes t = KT, entonces la relación señal al ruido

será:

A2[r(RT)]2 (3.30)

N (NQ/2) |Gr(f) r df

Si denominamos E, a la energía emitida por

elemento binario.

E = A' S(f-) . Ge(f) " df (3.31)

. 2
Despejando A de la ecuación 3.31 y reemplazando

en 3,30, se tiene:

E[r (KT) ] (3\;

N S(f).Ge(f)| df . ' (No/2)|Gr(f) df
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De la ecuación 3.29 tenemos que:

S(f).Ge(f}|2 = |R(f)/k(f).Gr(f)|2

Por lo tanto la ecuación 3.32 queda:

E'[r (KT)

N |K(f)/Gr(f).K(f) |2 df .

(3.33)

Gr(f)

-'-oo — co

Maximizar la relación señal al ruido, equivale a mini-

mizar el producto de las dos integrales. Este problema

puede resolverse utilizando la desigualdad de Schwartz

(Anexo 1)

La desigualdad de Schwartz:

r °°
2 ̂a(f} .b(f) df

• oo " -co

Existe iqualdad si

a(f) df. |b(f) df

la(f) ,b(f) 1 = K b(f)

Aplicando la desigualdad de Schwartz en la ecua-

ción 3.33 con:

a(f) | - Gr(f)

lb(f) | = |R(f)/Gr(f) ,K(fl

La i"elación señal al ruido será máxima si

R(f)/K(f)| = C2|R(f)/Gr(f) .K(f) |2

Es decir:

Gr(f) - - C \/|R(f)/K(f) (3.34,a)
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lGe(f}
|R(f} /K(f) / C S(.f) (3.34.b)

Ahora llamemos S (f) , a la respuesta del conjunto

modulador - filtro de emisión.

Se(f) - S(f).Ge(f)

La condición de ausencia de interferencia inter-

símbolos requiere que:

Se(f) .Gr(f) .K(f) = R(f)

Reemplazando la ultima relación en la ecuación

3.34.a, tenemos:

(3.35)

Existen dos soluciones' que cumplen con la ecua-

ción., 3 . 35,.- las mismas que son:

G ( f ) = - K e-r

G (f) = - K e1r

(3.36.a)

(3.36.b)

Las dos soluciones son equivalentes con relación

al ruido a la salida del muestreador (ecuación 3.30) . Es

de mayor interés aquella que maximiza la amplitud de la

señal a la salida del muestreador.

En la sal ida d'el muestreador

(s (t)*g ( t ) ) / , * K s (Q}$ ( - 9 ) d 9 en el caso 3 . 3 6 . ae ^r t = o e e
J-co

CO

= K En el caso 3 . 36.b

Pero,
CO

- ( 0 ) d G s e ( 9 ) s e ( - 0 ) 9
J e J
~co -co
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Entonces la solución requerida es

+
Gr(f) = - K (3.37)

Los resultados obtenidosr nos dan las condiciones

que deben cumplir los filtros utilizados en emisión y

recepción para cumplir con la repartición de la función

dé filtraje.

El estudio analítico realizado hasta aquí, se ha

hecho- considerando un sistema de transmisión en banda de

base. Estos mismos resultados su pueden extender al caso

de un sistema de transmisión por portadora.

3.2.4 CASO DE TRANSMISIÓN DE ONDA PORTADORA
r

Se ha visto en el estudio realizado en el capí-

tulo 2, que la transmisión de onda portadora implica un

proceso de modulación y un procesó de demodulación. La

cadena de transmisión en este caso se muestra en la

figura 3.16.

KT

y(t)í
r~* .

Modulador

x ( t )

FE-CT

Ge(l-)

L^
FR

Gr( f )
D e m" o d u 1 .

n(í

FIGURA 3.16
Esquema de un sistema de transmisión por onda
portadora.

Si llamamos G (f) a la respuesta del conjunto

filtro de emisión-canal de transmisión/ veamos que

condiciones deben cumplir ' tanto el filtro de emisión

como el filtro de recepción en este caso.

Sean respectivamente M y M los operadores de

modulación' y demodulación respectivamente. La ausencia

de interferencia Íntersímbolos implica:



M 1[M[S.(f)],Ge(f) .Gr(f)] - R(f; '3.31

Donde M[S(f)] -es la señal modulada.

Consideremos el caso de la modulación 4-PSK, cuyo

estudio se r.eali'za en el capitulo 2.4.3. matemáticamen-

te, la señalp modulada x(t) esta representada por

(ecuación 2.10).

co

x<t) = A Hl s (t - nT) eos (2 77-£ t +
n =- co m

Por consiguiente, la señal modulada M[S(f)] puede

expresarse como la convolución de los espectros de s (t)

y la función eos (2 rf± t + ti } .
J o m

Luego,.

M[S(f)l = S(f)*<FUe m/2). em

j2írf t -j
m+(e /2 ). e

-j2-7Tf t

(3.39)

rn
Puesto q u e e y e

(ecuación 2.13),- llamemos;

m
son constantes

m/2 = K.

m
/ 2 = K.

Entonces la serial modulada M [ S ( f ) ] será igual:

M [ S ( f } ] = S ( f ) * cT(f - f o ) /(f ( 3 . 4 0 )

El proceso, de demodulación en el sistema 4-PSK,

matemáticamente, consiste en la multiplicación de la

señal en-recepción por 2 cos.(2.rrf t + tí } y en el

pasaje de la señal por un filtro pasa bajo de respuesta

G(f)f para eliminar los términos de doble frecuencia

2f . Si llamamos U(f) la señal a la salida del filtro de
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recepción.

Ü(f) = M[S(f}]. Ge(f) . Gr(f)

Entonces

M ü(f) /(f - fo)] . G(f)
(3.41)

Reemplazando las ecuaciones 3,40 y 3.41 en la

ecuación 3.38, tenemos:

R (f) = {[K1.S(f - fo)+k2S(f + f0)]-Ge(f).Gr(f)

f0)] .G(f)

Desarrollando el producto de convolucion.

R(f) S(f)

ÍG (f - f ) G '(f - f )L e o r o

+ G (f -i- f ) G (f- + f ) } . G(:e o r o J

Puesto que G(f) es un filtro pasa bajos para

suprimir los términos centrados en 2f ".

S(f - 2fo) Ge(f - f0) Gr(f - f0) G(f) = O

S(f + 2fQ) Ge(f Gr(f G(f) = O

Además

j <&. ' --j <¿
K9 = 2(e m/2).(e. = 1/2

Por lo tanto R(f) será igual:
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R(f) - S(f) G(f) .

f (1/2)G (f - f } G (f - f }L e o r o

+(l/2)Ge(f + fo) Gr(f + fo)J

- S(f) G(f) Gr(f)]

Donde M es un proceso de traslación..

Por consiguiente, los filtros de emisión y recep

ción deben verificar:

M . Gr(f}] = R(f)/S(f) (3.41)

En conclusión, se ha realizado un estudio^ analí-

tico de las condiciones que deben cumplir los filtros

utilizados en emisión y recepción de' un sistema de

transmisión digital, para realizar una comunicación sin

interferencia intersímbolos -
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ECUALIZACION DIGITAL

4,1 GENERALIDADES

Ritmos de transmisión de datos, por ejemplo en

líneas telefónicas, en la ultima década eran limitados

alrededor de 2.400 bits/s. Aunque el margen del ruido en

estos sistemas es suficiente para permitir ri-tmos más

elevadosr las características no uniformes de transmi-

sión del canal causa lo que podría denominarse un obs-

táculo o barrera para transmisión de datos a velocidades

más elevadas, pues la distorsión de los pulsos de datos,

introducida por el canal, resulta, en 'traslapamiento

entre pulsos sucesivos transmitidos. La interferencia

intérsímbolos, es pues, uno de los factores de degrada-

ción de sistemas de comunicación digitales. Y . viene a.

ser el factor determinante en el diseño de sistemas con

ritmos elevados de transmisión. Para aliviar los efectos

de la interferencia intérsímbolos es necesario ecualizar

el canal.

Una forma común de ecualización ha sido general-

mente realizada por el aplanamiento de la característica

de amplitud y linealización de la - característica de fase

usando redes fijas frecuencia-amplitud y fase-frecuen-

cia. Aunque este tipo de ecualización es adecuado para

cumplir requerimientos de transmisión de voz, este no

provee el control preciso sobre la respuesta de tiempo

del canal, el cual es necesario para transmisión de

datos.

El diseño de un conjunto transmisor/receptor

óptimo fijo, emerge " como otra forma de enfrentar el

problema de la interferencia intérsímbolos. Muchas veces

el canal que se utiliza no siempre es el mismo (por

ejemplo; en la red telefónica conmutada). fin todos
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ellos, sus características están dentro de unos márgenes

prefijados pero son diferentes entre sí. Aun supuesto

que el canal sea siempre el mismo, sus caraterísticas

varían con 'el tiempo- y con los factores externos. Por

consiguiente, "cualquier diseño transmisor/receptor fijo

proveerá una aproximación de las características previs-

tas, resultando en muchos casos en un inadecuado desem-

peño [2] .

El recurso natural en estas situaciones es inves-

tigar el uso de receptores que sean capaces de ajustarse

automáticamente de tal manera que se adapte a las

condiciones cambiantes del canal. De aquí que estos

receptores se concocen frencuentemente como ecualiza-

dores automáticos o ecualizadores adaptivos.

Una multitud de contribuciones en la rama de

ecualizadores adaptivos en los últimos 20 años, ha

ayudado a unificar muchos conceptos asociados con el

proceso adaptativo. Al mismo tiempo, sin embargo, el

entendimiento completo ha dado lugar a -una gran variedad

de estrategias de ecualización, y el tipo mejor de

estrategia parece todavía no ha emergido.' [4] [5] [6]

[7] [8].

En el presenté capítulo, se analiza el problema

de la ecualización óptima y ecualización adaptativa.

4.2 ESQUEMA DE BANDA BASE

Las transmisiones de 'datos son realizadas en

banda base o por portadora. En el primer caso, se utili-

za un código para transmitir la información y en el

segundo caso una modulación.

Cualesquiera sea la solución utilizada, se puede

modelizar el conjunto modulador, canal de transmisión y

demodulador por un esquema equivalente en banda -base



65

•[1]

E
n

•dn cT(t-nT)

n(t)
FIGURA 4.1
Esquema equivalente en banda base.

De acuerdo a la figura 4.1.

d r representa la información a transmitirse,

éste es un numero discreto real dentro de las

transmisiones en banda base y un número discreto

complejo en general dentro de las transmisiones

por portadora.

d = a + jb .n n J n a / ÍD — — l, ~n n

- s (t) es una respuesta impulsiva que torna en cuen-

ta las características del código o de la modu-

lación utilizada, del canal de transmisión y del

filtro de transmisión. Como anteriormente, s(t)

es una función,real si se transmite en banda base

y en general una función compleja si se transmite

por portadora.

- El ruido n (t) sigue la misma regla, es decir,

éste es un proceso aleatorio real para las trans-

misiones en banda base y complejo para las trans-

misiones por portadora.

Para realizar el análisis correspondiente a la determi-

nación del esquema equivalente en banda base, conside-

remos el caso de una modulación con dos portadoras en

cuadratura (4-PSK), como se indica en la figura 4.2.
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FIGURA 4.2
Esquema general de un sistema 4-PSK.

La fuente de información {d } ., tiene un ritmo

f = 2/T y los trenes {ar,} y {b^} son dos trenes de
1\v

impulsos digitales deducidos de { d } . y de ritmo 1/T.
IX

La señal modulada x(t) se escribe:

x(t) =
co

cos2

K ~-co
co

- L
k =-oo

t

(4.1)

Donde:

g(t) i si t e [O,T]

O en otro caso

El canal de transmisión es modelizado por un

filtro cuya respuesta de frecuencia K (f) y que toma en

cuenta el filtro de emisión.

Si notamos Q(f) = K(f), G (f) , Q(f) es un filtro

centrado sobre la frecuencia portadora f con una banda
c

pasante mucho menor que f . La respuesta impulsiva q(t)

puede entonces ponerse bajo la.forma:
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q(t) = ̂ i^' cos2 7Tfct - g2 sen2 TTf t (4.2)

Que resulta en una descomposición de la función

en cudratura. En efecto, si:

q (t) = E (t) eos (2 TTf t + Ú )

Donde E(t) es una función que introduce una

pequeña variación espectral alrededor de f , entonces:

q (t) = E (t) eos tí cos2 TTf t - E (t) sen ú sen2 rTf t^ o c o c

y.

q (t) = E (t) eos 0

q2 (t) = E (t) sen ti

A la salida del filtro de recepción, se obtiene

la señal y(t).:

y(t) = x(t)' * q(t) + n (t) cos2 TTf t (4.3)

-. n (t) sen2 TTf t
o -̂

El desarrollo del producto de convolución x ( t )

q ( t ) (ver Anexo 2 ) , con:

S2 (t) =(l/2)(g(t) * q2(t)

Nos 1 leva a la expresión:
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- [ jr b s (t - KT)
K

bKs2(t - KT)lcos2.7rfct

a s2(t - KT)] sen2 irf. t

+ n (t) cos2^f t - n (t) sen2 TTf t
C ' C o C

(4.4)

A la salida del- demodulador, tenemos las señales

z- (t) y z- (t) que representan las partes real e imagina-

ria de la señal z (t) :

aKsl(t " KT)

bKs2 (t ~KT)

z ít1*-- o \. ns(t) H- a s (t - KT)

y.

-i- jz2(t)

Realicemos la siguiente notación:

s (t) = S;L(t) + js2(t)

n(t) = nc(t) + jng(t)

d = a -i- jbn n .J n

Entonces z(t) se puede escribir:

00

z (t) = 21 d s (t - KT) + n (t)
~" «v K

(4.5)

Por lo tanto', vemos que se puede reemplazar el

esquema de Ja figura 4.2, por un esquema equivalente en

banda base, como se muestra en ] a figura 4.1. Este
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principio, es de mucha utilidad, puesto que permite una

mayor flexibilidad en el análisis matemático de cuales-

quier sistema de transmisión,

4.3 ' ECUALIZACION ÓPTIMA

El estudio de la ecualización óptima lineal y no

lineal, se realiza en el presente subcapítulo. Caracte-

rísticas y estructura del receptor óptimo se desarrolla

para el presente caso, como una solución ideal en el

diseño de un sistema de transmisión diqital [1].

4.3.l' ECUALIZACIOW LINEAL

La información emitida { d } es sometida a dos

perturbaciones:

- El ruido aditivo que se puede en general modeli-

zar por un proceso'aleatorio estacionario, cen-

trado de densidad espectral 0 (f) .

- La interferencia interslmbolos cuyo' origen es el

filtraje aportado por el canal de transmisión.

*
Consideremos el esquema equivalente en banda base

que se muestra en la figura 4.1, donde la salida z (t)

es: .

(t - KT) + n (t)
k-- oo

A un instante nT, z(nT) está constituido de tres

términos':

~ dns(0), que es la información transmitida al

instante nT>

¿Z dt/s[(-n - K)T], que es el término de Ínter-
- J L Kn v K

ferencia interslmbolos.

- n(nT), el término del ruido al instante nT.
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La ecualización consiste en hacer sufrir a la

señal z (t) un tratamiento que minimice la influencia del

ruido y la interferencia Íntersímbolos al instante de

decisión. Para facilitar la realización, se puede elegir

un tratamiento lineal, es decir un proceso de filtraje

[1] [2].

F i l t r a j e

g (t )

nT
U ( t) C ¡ r -c u i í o

d e

d e c i s i o n

FIGURA 4.3
Esquema del receptor lineal.

La determinación del filtro óptimo, requiere la

definición de un criterio. El primero que en el cual

podemos pensar es aquel que minimice la probabilidad de
s\r (P { d £ d } ) . El cálculo no se consigue de una

manera sencilla y se prefiere a menudo buscar un filtro

que minimice el error cuadrático medio entre la muestra

u(nT) (figura 4.3) y la información transmitida- d .

El error cuadrático medio

E = E { |u(nT) - d (4.6)

El análisis para la determinación del filtro

óptimo, se basa entonces en la minimización de este

error cuadrático medio £ .

Consideremos el esquema de la figura 4.3, donde

la entrada z(t) está dada por la ecuación 4.5.

Sean h(t) y v(t):

h(t) = s(t) *. gít)

v(t) = n(t) * g(t)

La señal u(t) a la salida del filtro g(t) es
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u(t) d.. h(t - KT) + v(t)
K

(4.7)

Reemplazando la ecuación 4.7 en 4,6, el error

cuadra-tico medio E r será igual

E = E í ( 7" d,.h[ (n - K)T] + v(nT) - d ) .
1 K n

d h[(n - p)T] + v(nT) - d n )(4.8)

Si existe una independencia entre los- símbolos dn
e independencia entre símbolos y las-muestras del ruido,

entonces tenemos:

E

1* 1 = (T2 cfn J d • ° Kn

v(nT)*J = 0 VKr Vn

((4.9.a)

(4.9.b)

Kn 1 K = n

O K 3* n

La.aplicación de las relaciones (4,9.a) y (4.9.b)

al desarrollo de la ecuación 4.8 nos conduce a la ecua-

ción 4.10.

E = h (KT) + E { v(nT) v(nT) }

- C2 h(0) + C2 (4.10)

La potencia promedio del ruido a la salida del

filtro de respuesta G(f) está dado por:

E{v(nT) v(nT)*} |G(f)| df (4.11)

( W 7
= (No/2) |g(t) df .

-'-co

Por definición del producto de convolución:

h(KTl g ( f )s (KT - -t ) d

-co

(4.12)
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Reemplazando las ecuaciones 4.12 y 4.13 en 4.10

e = g( t )s(KT - -t- ) g ( <¿ ) s (KT

(No-/2)| |g(t) dt -

g (-t)s (-t-)d-tr + (4.13)

Sea.

A s (KT - t ) s

g(t) | dt=(No/2) g(
S

d (

(4.14.a)

(4.14.b)

Reemplazando 4.14.a y 4.14.b en 4.13
CO CO

2 [A( t, ot) +(N /2 ̂ d

s*(- (4.15)

Se busca minimizar el error - cuadrático - medio,

E , para una* elección adecuada de g(t) . Para el efecto

se utiliza el cálculo de las variaciones. Es decir, si

llamarnos g (t) , el valor óptimo de g(t) y si g(t) es de

la forma:'

g(t) = go(t) + Au(t)

Entonces q (t) debe verificar.
o

(6E/3A) = O
A =0

Aplicando esta condición a la ecuación 4.15

tenemos:
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a E
a A

a e
a . A

,<f> to

I j [A( t , o¿) +(NQ/2
í 000 -CO

[ u ( t )g*( oc) + g ( ^ ) u •(

t -

a<¿

- ,(Td = 0
— 00

/ 00 /-*0

J u( t) { I [A( t , oí.) +(NQ/2 (Td2)cT(
— co J __

ce }]

fd

= o

De aguí tenemos que:

[A( t ,
o
/2

't r <*-) +(N0/2
(4.16.b)

Las dos ecuaciones (4.16.a) y (4.16.b) son idén-

ticas puesto que:

A( t , oC) = A* ( <*-, ̂  }

Reemplazando A ( t r -^ ) Por su valor (ecuación

4 .14 .a ) en la ecuación 4 .16 .b .

K =-

+ ( N o / 2 /{ t - o¿. ) ) g o ( t )d t = S (- <*-)

Si:

K
g ( t ) s (KT d

E3 f i D t r o g ( t) debe ver i f icar la ecuación 4 .17
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s (KT ~ t) /2 o

INTERPRETACIÓN DE LA ECUACIÓN 4.. 17

(4.17)

Tomemos la transformada de Fourier a los dos

miembros de la ecuación 4.17,

K-oo
«
K

S*(f) +(N /2 (T,2)G ff) = S*(f) (4.18)
O d O

• Donde S (f ) es la transformada de Fourier de s(t)

S(f) = f ., . -12 3Tft ...s(t) e J dt
->'- OD

Entonces:

GQ(f) = S (f)

Con:

CT

KO

K « -e» •
CK e -J2 TTfKT

1 K = O

O En otro caso

(41.9)

La ecuación 4.197 nos indica entonces que el

filtro óptimo de respuesta g (t), es la conformación de
° *

un filtro de respuesta impulsiva s. (- t) , donde el
*

operador (*) nos indica el complejo conjugado y S (f) es

su transformada de Fourier, en cascada con un filtro

numérico de coeficientes C,, y de ganancia Cm(f) donde:ts. i

-j2

K - - O O

De acuerdo a lo expuesto, el esquema del receptor

óptimo lineal se.muestra en la figura 4.4.

La respuesta en el tiempo del filtro óptimo

lineal gQ ̂  ^ se Atiene tomando ] a transformada inversa
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z ( t )

V

F i l t r o •

s*H)

KT
\,

g (í)o

F i l t r o n u m é r i c o

d e c o e f i c i e n t e s

c, . .

FIGURA 4.4

Esquema del receptor óptimo lineal.

de Fourier en la ecuación 4.19. Por lo tanto

f "
go(t) = I GQ(f) eD27rft df

J - oa

Y c/ ""-

K

(KT - t] df

Con lo cual,

90(t) ==. s .(KT - t) (4.20)

CALCULO DE LOS COEFICIENTES C
K

Procedamos al cálculo de los coeficientes C,. der\a ecuación 4.20. Para el efecto consideremos la ecua-

ción 4.16.b.

[A( t, oí.) +(-No/2 (Td2) (/( t - ĉ  }] go( t )d t = s*(-

Reemplazando A ( t , <* ) y g ( -t ) por sus valores

(ecuaciones 4.14.a y 4.20) en la expresión anterior

tenemos :

¿ ^ s { n T - t ) s ( n T - c < s (mT - ^ ) d t

;mT - oc ) = s (- (4.21)

Introduciendo el coeficiente de correlación fm-n
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__ s (nT - t ) s (mT - t ) a

La ecuación 4.21 puede escribirse:

7" 7"¿— ¿— n - m m s (nT -

s(mT - (4.22)

Tomando la transformada de Fourier de los dos

miembros en 4,22.

Z

+ No/2

Notamos:

f C e
£n- m Cm e

C em

~j27rfnT *

S (f) = S (f) (4,23)

ST(f) =

m

r eK

(4.24)

(4.25)

Puesto que f _ es una función de correlación

que no depende de los valores n y m en particular, sino

de su diferencia, entonces la ecuación 4.25 es válida.

La ecuación 4,23, luego se puede escribir:

ST(f) CT(f) +(NQ/-2

y

ST(f) + NQ/2

(4.26)

CT(f) es la respuesta de frecuencia del filtro

numérico. La respuesta de frecuencia del filtro numérico

es periódica. Se puede entonces descomponer en serie de
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Fourier, Los coeficientes de esta serie de Fourier son

precisamente los coeficientes C que se expresan en

función de C (f ) .

I/2T

C
m

-= T C (f) e
I T

"j2
df

Nos queda por evaluar S (f) . El valor de S^ff) se

puede evaluar a partir de S(f). De la ecuación 4.25.

50 .«
- V -P ~U2

T
(4.27)

Donde,

f
K

d

s(t)
t = KT

(4.28)

S(f) es la transformada de Fourier de la señal

rnuestreada a la frecuencia 1/T a la salida del filtro de
*

respuesta impulsiva s (- t ) , acometida por una señal

s(t), como se indica en la figura 4.5.

stt
*s ( - t ) f(t)

KT
f(KT) = f,

FIGURA 4.5

ST(f} es entonces periódica como resultado de la

transformada de Fourier de una señal maestreada.

T
= (1/T) F(f - n/T) (4.29)

Donde F(f) es la transformada de Fourier de f(t),

con:



. f (t) = s (- t) * s(t)

= S* (f) . s(f) = S(f) |2

De donde;

S,n(f) = f e
-ñ 2

= (1/T) S(f - K/T) (4,30)

Reemplazando la ecuación 4.3'0 en la ecuación

4.26; la respuesta de frecuencia del filtro numérico

está determinada por:

cT(f) = (4.31)

|S(f ~ K/T) |2 + NQ/2 (Td2

y finalmente la respuesta de frecuencia del filtro

óptimo lineal, de acuerdo a las ecuaciones 4.19 y 4.31

queda definido por:

G0(f) =
S (f) (4.32)

|S(f - K/t) i + NQ/2

Un diagrama de la estructura del ecualizador

] ineal óptimo se muestra en la figura 4.6. '

Una vez que se ha deducido la expresión del

filtro G {t), procedamos a encontrar la expresión del

error cuadrático medio.
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KT

=*

C-(N

" Célulo

-1) C - |

s de r e

k T ^-T -j

co C !

t a r d o

( •N-l

FIGURA 4-. 6

Estructura del ecualizador lineal óptimo.

De acuerdo' a la ecuación 4.15, tenemos que

-» co

[A( t, oí.) +(N/2 (Td2)cí( t - c¿_)]g( t )g*(oL)dt

[go g (Td

Donde el filtro g (t) verifica las ecuaciones 4.16.a y

4.16.b.

[A( t , oí.) /( ]g ( oí. )d o¿. = S

]g = S -

Por consiguiente:

e =

4.20) .

S*{- f )g*( t )dt

ReemplaEando g ( t ) por su valor

(4.33)

{ecuación
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s ( n T - t) s (- t ) d t )

C f )n n

Según el teorema de Parseval:

n CT(f) ST(f) df (4.34)

y reemplazando la ecuación 4.34 en la expresión del

error tenemos:

f I/2T

E = -(Td2(l-- T I C*(f) ST(f) df)

- I/HT

Reemplazando C (f) y Ŝ  (f) por sus . valores

(ecuaciones 4.30 y 4.31):

I/ZT ^

£ = (Td2 '1 - rn f . ( l /T)s¿ra> | S (f ~ K/T) "- T df)

2(1/T) S(f - K/T) | + N ¡2 <Td

Puesto que,

T dT = 1

-'- 1/2T
i

Entonces el error cuadrático mínimo de un ecua-

lizador óptimo está dado por:

I/2T

' E = fTd2TÍ - -
N ¡2 f~d2

df (4.35)

(1/T) |S(f - K / T ) I 2 + N ¡2 Td2

. -I /2T

En la práctica el diseno del ecuaüizador óptimo

lineal es una quimera inalcanzable debido, entre otras,

a las siguientes razones:

El cálculo de los coeficientes del filtro digi-

tal, necesita del conocimiento de las caracte-

rísticas del canal de transmisión, es' decir,

específicamente la expresión s (t) . Esto en la



práctica ocurre raramente.

"- Imposibilidad de tener un filtro digital de un

.número infinito de coeficientes.

Debido a las caraterísticas cambiantes del canal

o debido a la variedad de canales, resulta

lógico que no será posible el diseño de un

filtro fijo que sea adaptado a la variedad de

formas de onda recibidas. Por consiguiente la

estructura del ecualizador lineal estará formado

por un filtro fijo, un muéstreador y un filtro

digital con un numero finito de coe^l ; lentes. El

filtro fijo puede ser adaptado a la forma de

onda transmitida o diseñado como un compromiso

en el cual se considere el promedio de las

• características del canal o el promedio de las

características de la clase de canal en el cual

se realiza la aplicación.

4.3.1.1 CASO DE LA MODULACIÓN DE FASE A 4 ESTADOS Q-PSK

Como aplicación de la ecualización óptima

lineal, encontremos la estructura del- ecualizador en el

caso de una modulación de fase a 4 estados.

En el estudió realizado en el punto 4.2 sobre el

esquema equivalente en banda base, se vio que la salida

del demodulador es:

xít:

Donde,

v s(t - KT) + n(t)

s(t) = $l (t) •*• js2 (t)

n(t) - nc(t (t
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Entonc.es x(t) puede ponerse bajo la for.ma de una

parte real y de una parte imaginaria, como se indica en

la figura 4.7, Por lo tanto:

x(t) = x - ( t ) + j x 9 ( t ) .

F i l t r o de

R e c e v ^ '. .-• 2 c o s 2 7Tfr t

n(t)

x2(t)

- 2 s e n Zin r \A 4 . 7 -

Esquema del .receptor Q-PSK.

El filtro de ecualizacion g (t) dado por la

ecuación 4.20.

g(t) =0 cn s (ni - t) ; cn £ c

imaginaria,- puesto que C y s (-t) son complejos. Por lo

tanto:

g0(t) = gx(t) + jg2(t)

La respuesta del filtro de ecualizacion óptimo

linea] a la seña] de entrada x(t), será entonces:

x(t) * go(t) = [x1(t) * gi(t) - x2(t) * 92(t)]

j Ex2(t) * g^ (t) + xa (tj * g2(t)]

De acuerdo a la ecuación anterior, 3a estructura



del ecualizador óptimo lineal se muestra en la figura

4.8.

FIGURA 4.8

Estructura del ecualizador óptimo lineal para un
sistema con modulación 4-PSK

4.3.2 ECUALIZACION NO - LINEAL

Para mejorar los resultados de la ecualización se

puede enfocar la estimación de la' interferencia

intersímbolo, luego de la sustracción de las muestras de

las colas (poscursores) de los pulsos gue interfieren con

símbolos subsecuentes o símbolos futuros, antes de tomar

la decisión sobre el valor del símbolo emitido. El efecto

de las colas de los pulsos (precursores) los cuales

ocurren antes de la detección e interfieren con símbolos

pasados son minimizados con un ecualizador lineal [3] .[6]

[8] .

Este ecualizador toma el nombre de. ecualizador

con decisión en la bucle; En inglés, "Decisión Feedback

Equalizer (DFE)". Un esquema de este ecualizador con
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decisición en la bucle se ilustra en la figura 4.9.

n ( t )

FIGURA 4.9

Esquema del ecualizador con decisión en la blucle
(DFEJ .

El filtro w(t) es un filtro digital de coeficien-

tes .̂
IX

y(nT) =
K n - K

• , • Se busca, como en el caso del ecualizador linealr

los filtros g(t) y w(t) gue minimicen el error cuadrático

medio E :.

e - e(nT) - dn| 2]

Sea

s(t) * g(t) = h(t)

n(t) * g(t) = v(t)

La salida del filtro g(t) es:

(4.36)

u(t) dR h(t - KT) + v ( t ;
K = - «o.

y ]:a seña] e ( t ) a los instantes de muestreo t = nT



h(nT - KT) + v(nT)

- 7~¿—
K =

K n - K (4.37)

De acuerdo a la ecuación 4.37, el éifror cuadra-

tico medio será igual:

E = E [ dK h(nT - KT) + v(nT) -
K =-«> K = i

A d
p -- p = I

n -

Puesto que existe independencia entre' los símbo

5 independencia «

tras de ruido, entonces

los d e independencia entre los símbolos d y las mués

Kn = 1 K = n

O K JÉ n

E í d^ v(nT) *"} = O V K,n
L K J

Desarrollando la ecuación 4.38, la expresión del

error cuadratico "se reduce a:

e= (ü CT 2
K =-

d - A,
K =

h(0) .- 1 EÍv(nT) v (nT)*}

La potenc'ia promedio del ruido,

E (v(nT). v(nT) g ( t ) | d t

La eleccrón de los coeficientes Av es tal que elís.
error cuadratico medio sean minlmos,.de donde:

A.. - h(KT) ' V k e [lr °° í

con lo cual, el error se reduce a:

(4.39)



,, a

86

z »r?
i ( K T ) ^ + (r^

g ( t ) |2 dt

h(0) - i

(4.40)

La ecuación 4.40 indica que bajo la consideración

de que las decisiones pasadas fueron correctas (elección

de • A^ = h(KT)), el error cuadrática medio es minimizado
A

por la minimización tanto de los precursores de la

respuesta impulsiva h(t) y la potencia del ruido, mien-

tras se mantiene la respuesta impulsiva en el instante de

decisión h(0), cerca de la unidad.

El'.c-álculo del valor óptimo de g (t) se obtiene de

la misma manera que para él caso de la ecualización

lineal. Es decir, si g (t) es el valor óptimo de g(t)f y

si g(t) es de la forma:

g(t) - g0(t) + A u (t)

Entonces el filtro g (t) debe verificar

ae
8 A

= O

Un desarrollo similar a lo realizado en el caso

de - la ecualización lineal (ecuaciones 4.11 a 4.17) sobre

la expresión del error-cuadratico-medio - dado por la

ecuación 4.40, nos lleva a la ecuación.

oz
' =- co

, S(KT -\

Donde,

(- t) (4.41)

JK
g ( t ) s (KT - t )dt

De la ecuación 4.41, se^obtiene la expresión para

el fiJ tro óptimo.



o
Z CK s(KT - t)* (4.42;

K=-°°

Donde,

CK =(2 d/V o --

O K ¿ O

La ecuación•4.42 define la estructura del filtro

óptimo, el mismo que está compuesto de un filtro de

respuesta impulsiva s (- t) seguido de un filtro numérico

con un set de coeficientes (CT, }
L TT J._ o=>

CALCULO DE LOS COEFICIENTES Z
r̂\

El cálculo del set de coeficientes •{ CK } ,

implica el conocimiento del set de coeficientes { Z } ,

Ecuaciones lineales que relacionan el set { Z } puede

obtenerse multiplicando la ecuación 4.41 por s (nT - t) e

integrando en el intervalo (- <*> , <=*=> ) r con lo cual se

tiene:

Q r °° * c ̂
Zl ZK s(nT - t)s(KT - t)*dt +(NQ/2 (T2) I s(nT - t)g (t)dt

-co

x- Q^

s(nT - t) s(- t) dt . (4.43)
J — «O

Introduciendo el coeficiente de correlación fn—rn
donde :

f _ = I s(nT - t) s(mT - t) dt (4.44)

La ecuación 4 . 4 3 , puede escribirse

o

£ ZK fn - K +'No/2 rd?)Zn = fn Vn [0' -1' ~
K =-oo



que "además puede expresarse como:

"n

Con,

71¿—•
K=-oo -

n - K K

M v = f v +(N /2 CT,n - K n-K o d

Kn 1 K = n'

O K j£ n

4,

4.45

(4.46)

.El sistema de ecuaciones (4.45) puede ser resuel-

to mediante " técni'cas estandarizadas por Wiener - Kopf [3]

y cuyos detalles se -dan en el Anexo 4.

La solución en términos de la transformada de

Fourier de la secuencia ZT, es:

Z(f) =
o

K=-oo

K

J2 TTfKT (4.47)

y c,omo se detalla en el Anexo 4, 2 (f) se obtiene median-

te:

Zíf) = 1 -(NQ/2 .- 1/M (f) . rQ (4.48)

Donde M(f) es la transformada de Fourier asociada

a los coeficientes M _ de la ecuación 4.46.-

M(f) = M~(f) M(f) = M. = s
T o' d

(4.49)

Puesto que M(f) puede calcularse explícitamente

a partir de la ecuación 4.49, M—(f) puede calcularse aso-

ciando al logaritmo neperiano de M(f), una serie de

Fourier tal que:
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•> X . / . C V V - 12 TTfnT , y~ + J 2 TTfnT , , c « ,In M ( f ) = ¿_ r ej + /_ r ej ( 4 . 5 0 )
n=- CD n= O

con lo cual conocida la secuencia r — puede calcularsen c

M—(f) mediante:• .

o . 0
M (f) = exp { ¿ ^ r e - 1 } (4.51)

+ °° + ' 9
M (f) = exp { / r e^

^ L ±—rt n

I
r = exp-T r }O ^ L Jo

CALCULO DEL ERROR CUADRÁTICO MEDIO

Habiendo especificado el receptor • óptimo no

lineal, procedamos al cálculo del error cuadrático medio.

Se había .demostrado en el marco el ecualizador

lineal que el error cuadrático medio estaba dado por

(ecuación 4.33)

E = íTd2 (1 - j s(- t) go(t) dt)

De acuerdo a la ecuación 4.41

E = <T 2 (l - z )
d o

Donde Z es la componente continua de Z (f) ,. es

decir, Z(f) para f = O. De la ecuación 4.48, tenemos:

2 ( 0 ) - 1 - ( N Q / 2

Donde, de las ecuaciones 4.51, tenemos:

M (0) = exp (rQ )

r = exp (r )o ^ o
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Luego, el error cuadrático medio será igual:

E = (N Q /2)exp (-

Integrando la ecuación 4 .50

1/2T, 1/2T) , tenemos:

I/2T

In M ( f ) df = •

( 4 . 5 2 ;

en el intervalo

- I / 2 T
.

/ n - -J2 TTfKT
oo

}2 íTfKT, , _

. . Puesto que la integral de los términos que

contienen (e— ^ ) se anulan para K j¿ O, se obtiene:

I/2T

In M(f) df = 2rQ/T

- I / 2 T

2r = To

1/2T

In M ( f ) d f ( 4 . 5 3 )

- I / 2 T

Luego, reemplazando 4.53 en 4.52, tenemos:

1/2T

E =(NQ/2)exp{ - T. I In M(f) df } (4.54)
-^-!/2T

De acuerdo a las ecuaciones 4.30 y_ 4.45

M(f) - S (f) |S(f - K/T) (4.55)

Luego,

E =(N /2)exp{ - In (N /20^ )

. I /2T

- T In [ ( 2 <Td /NoT) ¿I |S(f - K/T) + l]df }

• - I /2T K" °°

Finalmente, . él error cuadrático medio del

ecualizador será igual:
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£ = (T' expj - T ln[[2 (T//N T] ) S(f - K/T) I + l]df
a L d o J^^ '

-I/2T

Una comparación entre los dos tipos de ecualiza-

cipn óptima, serla posible a través de las relaciones del

error. Para el efecto pongamos la expresión del error del

ecualizador lineal dado por la ecuación 4.35, en términos

del error del ecualizador no lineal. Mediante la identi-

dad.

- In x
e - 1/x

y haciendo que,

OD

y(f) =(2 CTd2/NoT). JT |S(f ~ K/T) |2
K=-03

Tenemos que:
I/2T

-£ = (Td2 T exp{- ln(y(f) + i) } df (4.57)

- 1/2T

Comparando las ecuaciones 4.57 y 4.56, vemos qu'e

el error cuadrático medio del ecualizador óptimo lineal

es igual al error del ecualizador óptimo no lineal,

cuando y(f) es una constante, es decir, cuando no existe

interferencia Íntersímbolo.

Cuando existe interferencia interslmbolos, la

comparación no resulta evidente, para lo cual invariable-

mente se acude a simulaciones paramuna comparación entre

los dos sistemas. Para efectos de ilustración se presenta

dos gráficos en la cual en la figura No. 3 se dan resul-

tados de una simulación connputacional con las caracterís-

ticas de un canal como se ilustra en la figura No. 2.

[3], de donde vemos que el error cuadrático medio del

ecualizador no. lineal-, como se esperaba, es inferior al

error cuadrático medio del ecualizador lineal.
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4.3.2.1 CASO DE LA MODULACIÓN DE FASE A 4 ESTADOS . Q-PSK

Como aplicación de la ecualización óptima no

lineal, encontremos la estructura del ecualizador en el

caso de una modulación de fase a 4 estados.

Un esquema general del DFE, se muestra en la

figura 4.10.
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s(t-nT)

n ^^^

\)

0- ft }
V }

u( t ) r
H

^o( t ) ^
rj j

y(u
"r

w(t )

dn

FIGURA 4.10
Esquema general del ecualizador con decisión en

la bucle.

Para el caso de una modulación de fase a 4 esta-

dos, se cumplen las siguientes relaciones.

x(t)
(an + jbn} (si(t " nT) + ̂ S2(t " nT))

= x1(t) + jx2(t)

U(t) = x(t) * gQ(t) con gQ(t) - g± (t) + jg2(t)

u;(t) - x2(t)

g2(t) + x2(t)

Donde,

= X;L(t) * g1(t) - x2(t) * g2(t)

U2(t) = g2(t) + x2(t) * ga(t)

El filtro w(t), es un filtro con coeficientes,

los mismos que de acuerdo a la ecuación - 4 . 39 .

AK = h(KT) donde h(t) = s(t) * g (t)
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Puesto que h(t) es comlejo, luego los coeficien-

tes A, también lo serán,

Luego,

y(nT) =
K =

e(nT) =

K n - K

1 ̂
K n —

+ j (u (nT) -
L ¿ K=i

t. b^ + A"K n - K K - K'} i4'

La ecuación 4.58 define la estructura del ecuali-

zador con decisión en la bucle para una modulación de

fase a 4 estados y la misma se muestra en la figura 4.11.

X^U

v_

x 2 ( t )

g/t)

9 2 ( t )

9 2 ( t )

g^t )

G

(J

A U1( t ) *l -J

i

, U 2 ( t )

r *

>

nT

^ *

*•

A 2
Ak

2
k

p
~l

A , 1
Ak

c ^'
?
D

FIGURA 4.11
Estructura del DFE para el caso Q-PSK.
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4.4 ECUALIZACION ADAPTIVA

Mucho del trabajo en esta área se ha concentrado

en un procesamiento no recursivb, ajustable de la señal

recibida, presumiblemente después que esta ha pasado a

través dé un filtro pasa bajo, en el caso banda base.

En general, si un filtro digital transforma la

señal x(nT) en una salida y(nT), como se indica en la

figura 4 .12 , según:-

y(nT) = ; y(nT - JT) (4.58)

Í= O

Se dice que el filtro es recursivo cuando al

menos un bj es distinto de cero. De lo contrario se dice

que es un filtro no recursivo.

x (nT - kTl

y ( nT - m T)

FIGURA 4.12
Esquema< tde un, . f i l t ro digital recursivo.

El procesamiento no recursivo puede ser represen-

tado por un filtro transversal de longitud finita y los

parámetros ajustables son los factores de ganancia del

filtro h [7] [8]..El hecho que la salida del filtro es

relacionado lineal mente a estos factores de ganancia,

tiene un importante soporte en la habilidad para analizar

el desempeño de varias estrategias de ecualización.

Algunos notables logros han resultado de varias aproxima-
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cienes para implementar el filtro transversal ajustado

automáticamente. Ayudado por tecnología moderna en cir-

• cultos integrados y el uso de circuitos digitales para

procesamiento de señales, un numero de ecualizadores

adaptivos económicamente factibles han sido construidos

y su efectividad - a velocidades de transmisión de datos

cada vez más al'tos sobre canales altamente dispersivos

han sido probados. [4] [5] [6] [7] [8].

4.4.1 ECUALIZACION ADAPTIVA LINEAL

En el estudio de la ecualización- óptima lineal,

se vio que un ecualizador lineal esta constituido por un

filtro adaptado a la respuesta del canal, en cascada con

un filtro digital donde:

g0(t) = C s(nT - t)

x(t) = K s(t - KT) + n(t)

Fi U ro d i

CK
g i t a 1

-f
xlt)

FIGURA 4.13
Esquema del ecualizador óptimo'lineal.

Si no se conocen las características del canal de
*

transmisión, no se puede determinar s(- t) , ni los

coeficientes Ĉ . del filtro digital. Se utiliza en este

caso un ecualizador constitldo de un filtro digital en el

cual los coeficientes se adapten' a las características de

ese canal [4] [5] .

La estructura.genera] de un ecualizador no recur-

sivo se muestra en la figura 4*14. Nosotros asumimos que

el filtro tiene un vector de coeficientes Hv al instante
í\, limitado por razones físicas* (2 N + 1} coeficientes,
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N hK"o (4.59

Usualmente el coeficiente n = O se denomina el

coeficiente central y su ganancia h sera el de mayor

valor bajo condiciones de distorsión moderada.

x(t
KT

{xk}
. X . .

k - j

1 r
{*;}

T t

.
k-j

C o n t r o l d e g a n a n c i a

d e l o s

c o e f i c i e n t e s

FIGURA 4.14
Esquema general de un ecualizador adaptivo lineal.

Es suficiente considerar solamente señales dis-

cretas en el tiempo, con lo cual se realiza un muestreo

de la señal de entrada al ecualizador x(t) cada T segun-

dos. Luego la salida U.., de forma mediante" la suma de las
i\s en el ecualizador ponderadas

muestras .
3

por un factor h .

De acuerdo a esto, x^ denota la señal de entra-
fv

da y !)„ denota la señal de salida del filtro digital yJ\n caracterizadas por:

U
K

Con,

x. = H t (4.60)
=- N

xK - N xr xK +
(4.61)

• Donde Xk es el vector de las muestras presentes

en el ecualizador al instante K T > h . el j~ésimo coeficien-

te del filtro al instante KT.
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El primer ingrediente en la estrategia de .ecuali-

zación es la elección de una función, la cual dependa

conjuntamente del- set de coeficientes del filtro y de la

secuencia de error.

6K = ÜK -

Generalmente se utiliza como función error, la

del error-cuadrático-medio . Se trata de minimizar el-

error-cuadratico-rnedio entre1 la secuencia sin interferen-

cia Ínter sí rabo los que se busca y la estimada (respuesta

del filtro). El error según el criterio definido será:

E = E

Reemplazando

4.60, resulta:

- E

(4.62)

por su valor, según la ecuación

X - dK - K
J

n = - N
n E ^ ^ .K - n K - i

- 2

Si suponemos por hipótesis que la señal es esta-

cionaria, tanto la covarianza de la señal recibida

E í XT, XT, . } como la correlación cruzada con la
L K - n K - i J

señal deseada E { dv x., . ] , no depende de los instan-
L K K ~ D

tes Kf K - j, sino de la distancia o diferencia entre

ellos, asi :

E{ <3K XK _ ._ } = f (i

XK - n XK - = g(n -

Luego,
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N N N

L ¿i h h g(n - i) - 2 £ h. f (i) + E { aj? }
n =-N ¡=-Ñ n X i=-N X K

(4.63)

Para determinar los coeficientes que minimizan el

error cuadrático medio, habrá que establecer para cada
Tuno de ellos, h., que en todo instante K se verifique:

3h¡

•Luego,

•= JL h g(n - i) - f(i) = O (4.64)
3 h¡ n =-N

Lo que nos conducirá a un sistema de (2.N +1)

ecuaciones en el que los (2N + 1) coeficientes h. serán

las incógnitas a determinar. Aparentemente el problema

está resuelto. Sin embargo en general desconocemos las

funciones f (i) y g(n - i) puesto que desconocemos las

características estadísticas del canal. Aun en el supues-

to que las conociéramos; estas pueden variar en el tiem-

po.

Podría pensarse en utilizar las salidad de las

(2N + 1) etapas retardadoras del filtro, para calcular

continuamente las funciones de correlación y utilizar la

ecuación 4.64. En la práctica esto resulta excesivamente

complejo, debiendo resolverse un sistema de (2N + 1)

ecuaciones.

.El cálculo adaptativo mediante este método con-

lleva mucha complejidad, lo que nos lleva a un segundo

ingrediente en la estrategia de la ecualización, el cual

es la necesidad de especificar un algoritmo iterativo

para el ajustamiento de los coeficientes hK hacia los

valores óptimos, sobre la base de las medidas que puedan

hacerse en el receptor.



Al instante KT, el error cuadrático medio E , es

una función de HT,.

Si,

= E (HT E (HK + 1- '4.65

Donde £ (H ) se lee como el error asociado al

vector de los coeficientes H al instante KT y E (HK ) ,

el error asociado al instante (K + 1), se puede buscar

H,, . .- , el vector de los coeficientes h. al instante
K + -L 1
(K, --+• 1) T, tal que . A E sea máximo, es decir, que el

error asociado a' H 1 , sea lo más pequeño posible con

relación al error asociado a HTr.

. puede expresarse en función de Hc, por la
_L ix

relación;

HK = H K
(4.66)

'••-.••-.'•• • Donde o es un vector de norma pequeña. Si se

cumple esta condición, el error asociado al vector de los

coeficientes en el instante (K + 1)T, puede expresarse en

función E (Ĥ ) por medio de ecuaciones diferenciales dej\r orden. Luego,

E (HK = E (HK

E(HK)

cí (4.67)

a H,
De las ecuaciones 4.67 y 4.65,. se tiene:

AE
t a E

Por consiguiente, se desea que AE sea máximo

y positivo, es decir, que cf sea paralelo a 3E/3H, y
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de sentido opuesto. Por lo tanto

~* u a E
6Hk

con lo cual llegamos a la expresión:

~* -̂  P a E
'

Este método, denominado "del descenso más rápi-

do", consiste, como ' puede verse, en mover el coeficiente

en la dirección opuesta a la gradiente del error, afec-

tado por un peso n positivo que controla la estabilidad,

la rapidez, y la presición de la convergencia. Nótese que

ahora ya no se debe resolver un sistema de (2N + 1)

ecuaciones; sino que cada coeficiente se calcula indepen-

dientemente de los demás, a partir de su gradiente, lo

que simplifica su implementación .

Finalmente, el tercer ingrediente de la estrate-

gia de ecualización involucra el - método usado por el

receptor en la estimación de los valores del ' gradiente en

la ecuación 4.68. Puesto que se desconocen las medias

estadísticas E { XK _ n XK _ i } y E { dR XK _ ̂  } , para

el cálculo exacto del error cuadrático medio, dado por la

ecuación 4.62, se puede utilizar el valor actual:

£ = |UK - dK 2 (4.69)

como una estimación del error cuadrático medio. Puesto

que A E dado por la ecuación 4.65, después de un cierto

número de iteraciones tiende a ser. constante, entonces

esta consideración lleva a los mismos resultados.

Reemplazando la ecuación 4.60 en 4.69, se tiene :

. E(HK) = |Hj XK - dK|2 (4-.70)
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El cálculo de la derivada de E con relación a un

vector complejo se desarrolla en el Anexo 3. Por lo tanto

tenemos que:

a e
= -2 X (U - dK) (4.71)

K K K

y 'reemplazando 4.71 en 4,68, tenemos:

~* ~**
H — T J r i V ( TT — A } / /I "7 O \ -u i ~ W^ r Av \v av> 14. / ¿ )

]\ J, r\ y r\ J\

Dos modos de adpatación de los coeficientes son

posibles. Un modo en el cual' durante la transmisión de

datos se introducen secuencias predefinidas de datos para

la adaptación de los coeficientes. Esto implica que los

coeficientes se mantendrán constantes durante la transmi-

sión normal de datos. En este caso la secuencia { d̂ . }

será conocida por el ecualizador.

Un segundo modo de adaptación es la adaptación

directa. En este caso los coeficientes se adaptan cons-

tantemente durante la transmisión normal de datos, y no

requiere de secuencias predefinidas. Por lo tanto la

secuencia { dK } no será conocida por el ecualizador, por

lo cual se puede reeplazarlo por la secuencia { d }

Si el adaptamiento de los coeficientes, se reali-

za en el modo directo, entonces los mismos se ajustan de

acuerdo a

' n — r\ á i ~\ ->- i • "f r "v \ v ^u-' \^- ' ° '

La convergencia del algoritmo depende del valor

de u . Existe un valor máximo n - , tal que sif ; max • -1
u > u - t provoca una divergencia del algoritmo. El valor

de este parámetro está dado por [4] [5] .

O < LJ < . ' (4.74)
/ M.ÍT
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Donde,

M = 2N + 1;

M: numero de coeficientes del filtro.

Si bien, los valores de u dado por la ecuación

4.74 asegura la convergencia del algoritmo, existe un

valor de u que hace que H - converja hacia un mínimo

del error cuadrático medio, y que invariablemente ha sido

determinado experimentalmente [4] [5],

Un esquema del ecualizador adaptivo lineal se

muestra en la figura 4.15.

KT

V
K

* K * N X K
x

K N

K - K

FIGURA. 4.15
Esquema del ecualizador adpativo lineal.

4.4.1.1 CASO DE. LA MODULACIÓN DE FASE 4-PSK

Hemos visto anteriormente que ]a salida del demo-

dulador, en el caso de una modulación 4-PSK, se puede

expresar como dos señales en cuadratura.

= v (-M +A -i I *- i T
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El vector X que la representa las muestras pre-

sentes en el filtro digital .al instante KT es por. conse-

cuencia complejo.

Y = Y 4- -i Y
XK XK ^XK

Esto implica que requerimos dos filtros de ecua

llzacion, asociados a cada uno de los canales en cuadra

tura :

en consecuencia-, la salida del filtro digital, U, ,Je
instante KT es también complejo.

al

°K

El vector de los coeficientes del filtro digital

al instante (K + 1)T dado por la ecuación 4.3.16.

H - a.K + 1

Con,

dK =

Es complejo y se expresa:

(X - JXR2
/{XK

jbK)]

con' lo cual los coeficientes de los filtros, se ajustan

de acuerdo a:
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H = H
nK+-l K
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(UK2 - bK) - X/ - aK) ]

Puesto que Uv = (ecuación 4.3.3}is.

UK = HK XK

Entonces,

JXK2]

con lo cual,

1

x

De acuerdo a las relaciones anteriores, la

estructura del ecualizador adaptivo lineal, se indica en

la figura 4.16.

KT

FIGURA 4.16
Esquema del ecüalizador adaptivo lineal para un
sistema con modulación de fase 4-PSK,
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4.4.1.2 ECUALIZACION LINEAL FRACC1ONAL. (FSE)

Un ecualizador Lineal Fraccional se muestra en la

figura 4.16,a,

Los coeficientes del ecualizador se encuentran espaciados

a un intervalo t , el cual es menor que, o una fracción

del periodo del símbolo, T. El" espaciamiento ' entre

coeficientes t , es seleccionado típicamente tal que el

ancho de banda ocupado • por la señal a la entrada del

ecualizador es |f < 1/2 t , es decir, muestreo a los

instantes espaciados en t , cumple con el teorema del

muestreo.

En una implementación análoga no existe, otra restricción

sobre t , y la salida del .ecualizador puede ser muestrea-

da a los instantes KT. En una implementacion digital, la

señal a la entreada del ecualizador es muestreada. a los'

instantes KT/M, donde M/T es la frecuencia de muestreo,

y una salida es producida cada intervalo correspondiente

al símbolo (por cada M muestras de entrada).

En general, la respuesta del ecualizador esta

dado por:

N-l

UT^ " ̂  h ' Xv ' /**K ¿—' i K-i/M
¡=-N

Con M/T : Frecuencia de muestreo.

Los coeficientes del ecualizador lineal fraccio-

na 1 ' pueden ser actual izados o ajustados una ve7^/ír>or

periodo del símbolo, basado en el error computado para

ese símbolo., de acuerdo a:

HK+1 = Hk -/" XK* (UK - <V

Donde,
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XK = [xK+N/M " "XK+l/M'XK)XK-l/M'xK-(N-l)/M]

Kt
A U 1 V

i— ^

— N > , h-,

t

f

t-

ln.

FIGURA 4.16,a
Ecualizador con espaciamiento fraccional.

Explícitamente, para el caso en que la frecuencia

de muestreo es 2/T, el ecualizador Lineal Fraccional se

muestra en la figura 4.16.b.

KT/2

h

><K,3/2 ¿K,,

h

XK,,/2

h

XK

I h

XK-l/2

h

XK-I

h

• I

FIGURA 4.l6.b
Ecualizador Lineal Fraccional con frecuencia de
muestreo 2/T.

En el caso del ecualizador, en el cual la señal

a la entrada del mismo se rnuestrea con una frecuencia

1/T, como con secuencia del. muestreo, el espectro de la

señal se repite periódicamente con periodo 1/T, lo que
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implica un solapamiento del espectro de la señal. En este

caso, el mínimo error cuadrático medio es una función de

los instantes de muestreo en en el receptor. En el ecua-

lizador Lineal Fraccional, en virtud 'de cumplir con el

teorema de maestreo, la ecualizacióh se realiza directa-

mente sobre el espectro de la señal, con lo cual se puede

•compensar de mejor manera, las distorsiones introducidas

por el canal, con la característica de menor sensibilidad

en los instantes de muestreo.

4.4.2 ECUALIZACION ADAPTIVA NO LINEAL

Un ecualizador no lineal sencillo [1] [6] el cual

es particularmente útil para canales con distorsión seve-

ra de amplitud, utiliza una decisión en la bucle o reali-

meritación para cancelar la interferencia entre símbolos

debido a símbolos ya detectados. En la figura 4.17 se

muestra un diagrama•de bloques de este ecualizador cono-

cido como "Decisión - Feedback - Ecualizer" (DFE).

KT F i l t r o d e
c o e f i c i e n t e s

n ít ) F i l t r o d e

c o e f í c i e n T e s

FIGURA 4.17
Esquema general del ecualizador no lineal (DFE).

La señal ecualizada es la suma de las salidas de

los filtros de coeficientes h y aR respectivamente. El

ecualizador de coeficientes h, es como el ecualizador
K

lineal discutido anteriormente. Decisiones hechas en la

señal ecualizada, son realimentadas a través' de un segun-

do ecualizador de coeficientes a o ecualizador en la

bucle.
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Sin el conocimiento de las características del

canal de transmisión, por lo tanto, se va a utilizar dos

.filtros digitales adaptivos lineales, cuyos coeficientes

deben- ser ajustados simultáneamente para minimizar el

error cuadrático medio, como en el caso del ecualizador

••̂ .adaptivo lineal. El procedimiento realizado para este

último se presenta para el caso del ecualizador adpativo

no lineal.

el error - cuadrático - medio, está dado por la

expresión:

E = E{ [U - y - d 2 } = E{ |e - d|2} (4.75)

Si H^ representa el vector de los coeficientes h,i\
del filtro digital de entrada, al instante KT, l.imitado

por razones físicas a (2N + 1) coeficientes:

HK = [h-n •-- ho ••- hN] . " (4'76)

Además, si x representa el vector de las mues-

tras presentes en el filtro de coeficientes al instante

KT.

XK = [XK-N ••• XK •-• XK+N] " Í4'77)

La respuesta U del filtro digital de coeficien-

tes h., al instante KT, será:

K

UK = Z! h? XK i (4.78)
K l-N 1 K"X



La salida del filtro digital en la bucle,

está dado por:

M
v
yK

_ — . V

) a. d.¿- ai K-i

DK

Donde A^ representa los coeficientes del filtro
IX

en la bucle al instante KT , limitado de igual manera por

razones físicas a M coeficientes y D^ representa los
K

datos presentes en el filtro al instante KT ,

- A* = [aK ... aK] (4.80)

DK = [dK-M - - - áK-l]

En el caso de la ecualización adaptiva no lineal,

el error al instante KT , es una función de H^ y Av. Luego
x\ is.

si:

AK4-1

Entonces deseamos encontrar Hv . - y Av , - tal que
J\-r J- í\ -L

AE sea máximo, es deoir, el error asociado a los vecto-

res H y A en el instante (K + 1)T, sea lo más pequeño

posible con relación al error asociado a H y A en el ins-

tante KT.

Siguiendo el procedimiento anterior, H - . y AK+I

se puede expresar en función de H y A respectivamente

mediante las relaciones.

H = H , ? ' (4.82)

— _ ̂

Donde o y ' H son ̂ os vectores de norma pequeños.

Luego, por medio de ]as ecuaciones 4,82, e] error asocia-
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do a (HVin, Av - ) , puede expresarse en función del error
íx+ J. 1\ J_

asociado a (!!„, A..) , por medio de ecuaciones diferencia-
cv Í\s de primer orden, con lo cual:

E (HK'+ cf , AK ) - E (HK, AK)

3H,

UL
3A,

(4.83)

Luego, de acuerdo a la ecuaci&n 4,81.

"•* 9E t 3 E
AE = -

k k

(4.84)

Por consiguiente, A £ será positivo si o es

paralelo y opuesto a 6£/8Hk y n" con relación - a
-> -- ^ \ Por lo tanto:

a E
3H,

X > O

(4.85)

2 8 A

es:

Una estimación posible del error cuadrático medio

£ =

Con U y y definido por las ecuaciones 4.78 y
K. K _ _^ _* ,.

4.79. El cálculo del gradiente.- 3E/3H y a £ / a A y

(ver Anexo 3), nos lleva a las relaciones:

a H
— = 2XR* (ÜR -

k

a E
d A

= - 2 D,

(4.86)
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Luego, los coeficientes del ecualizador adaptivo

no lineal, se ajustan de acuerdo a:

- dK) - <4'87>HK+1

— »

Ak+l

= H

-
= A

K

K

^ X K

~~* *
A D R

Donde los parámetros LJ y A son elegidos lo sufi-

cientemente pegúenos para asegurar gue H^ , y A^ - con-
K.+ J_ K + J.

verjan hacia un mínimo del error cuadrático medio [6].

Si el adaptamiento de los coeficientes h. ya. se

realiza en el modo directo, entonces la secuencia { d }

es reemplazada por la secuencia { d- } , con lo cual tene-

mos :

HK+1 = HK -

= AR H- A DK (eR - dK)

"Un esguema 'del ecualizador adaptivo no lineal se

muestra en la figura 4.18.

Dado el mismo número de coeficientes en total,

alcanza el DFE un menor error cuadrático medio gue un

ecualizador lineal? no existe una respuesta definitiva

sobre esta pregunta. El desenvolvimiento de cada ecuali-

zador es influenciado por las características particula-

res de cada canal, la precisión en los instantes de mues-

treor como el numero de coeficientes de ecualizador. Sin

embargo , debido a la habilidad del DFE para cancelar la

interferencia debido a símbolos pasados, una menor sensi-

bilidad en los instantes de muestreo puede permitirse, a

diferencia del ecualizador lineal, donde' es muy • importan-

te los instantes de muestreo de la señal.
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KT

X(t)
X K-N

^ ^

X K

hr> ,

. . . VN

HM 3

dK-M • - •
/s

¿ K - ,

0, ¿

FIGURA -4.18
Esquema del ecualizador adaptivo no lineal (DFE)

4-4-2.1 CASO DE LA MODULACIÓN DE FASE 4-PSK

Puesto gue la señal de salida del demodulador, x(t) puede

ser representada por dos señales en cuadratura, un razo-

namiento similar, al realizado en el punto 4.4.1.1, en el

caso del^ ecualizador óptimo lineal, el vector de coefi-

cientes^, el vector de las muestras presentes en el

filtro £K y su respuesta UR del filtro de entrada son
complejos, dados por:

XK = K (4.89)

= H.
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ÜK = "K + 3UK

Análogamente, el vector A., de los coeficientesi\l filtró en la bucle y su respuesta y serán complejos

y dados por:

2
\

2

(4.90)

Reemplazando las ecuaciones 4.89 y 4.90 en 4.88,

llegamos a las relaciones mediante las cuales los coefi-

cientes de los filtros realizan su adaptamiento. Para los

filtros de coeficientes h.:

H
H

-5-

= H
K

(U
K (4.91)

- XK2 (D/ - y/ - aK) ]

Y para los filtros de coeficientes a.

(4.92)

De las ecuaciones 4.78 y 4.89.

UK = HK ' XK
(4.93)

Luego,



. 115

UK = HK XK ~ HK

Análogamente de las ecuaciones 4.79 y 4.90

* °K

* 1 r, 1 ^ 2 ^
= AK . °K ~ AK °K

, ^ . , ̂ ^
= Ak °K + AK °K

Además tenemos que;

(4.94)

UK ̂ (4.95)

K

De acuerdo a las relaciones- anteriores, la es-

tructura de ecualizador adaptivo no lineal se muestra en

la figura 4.19.

KT

x2(t)

FIGURA 4.19
Esquema del ecualizador adaptivo no lineal para
un 4-PSK.
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CAPITULO V

A efectos de obtener resultados sobre la aplica-

ción de la ecualización adaptiva sobre un sistema de

transmisión, la simulación de una cadena, de transmisión

con modulación fase Q-PSK, modelizada por el esquema

equivalente en banda base, como se muestra en la figura

5,1, se lleva a efecto.

F u e n t e

d e

íntormoción t

Filtro de

em i s i on

HTX

C a n a l d e
transmisión

Cíf )

iVl-h '
F i l t ro de

f
rec ep cion

H RX

nT
_ > Ecual izodor

a d o p t i v o

n'Ct )

FIGURA 5.1
Esquema de sistema equivalente en banda base.

La señal x(t) está dada por:

x(t) =

Donde,

K
S (t - KT)

s(t; i . t e .[O,T]
O 'en otro caso

Transmisión de datos sobre un cana] telefónico es

considerado. Inicialmente, un canal formado únicamente

por los filtros HTX y HRX, cuya salida sea la respuesta

de un canal coseno sobreelevado, con repartición óptima

de la función de filtraje entre los mismos, es considera-

do a efectos de tener un 'sistema de referencia.
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Si a este sistema de referencia se introducen las

características de distorsión de amplitud y fase del

canal telefónico, sin modificar las características de

los filtros HTx y HRx, interferencia intersímbolos da

como resultado, la misma que vamos a combatir incorpo-

rando un ecualizador adaptivo en el receptor.

Por lo tanto, un canal fijo es definido, pero

cuyas características son desconocidas por el ecualiza-

dor.

5.1 FUENTE DE INFORMACIÓN

La fuente de información está constituido por dos

secuencias pseudo aleatorias de 256 elementos binarios

codificados en código NRZ.

La densidad espectral de este código se indica en la

figura 5.2.

T T T
FIGURA 5.2
Densidad espectral de un código NRZ

Para efectos de la simulación, consideremos que

cada elemento binario es transmitido mediante N

muestras en el intervalo [0,T].'Si consideramos además

que S (f) = O para f £ 4/T, esto nos permite la elección

de una frecuencia de muestreo f donde:

f = 2m 4/T = 8/T

Luego, cada secuencia de 256 elementos binarios

es representado por 256 T / (T/8) = 2.048 muestras, como

se indica en la figura 5.3.
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FIGURA 5.3
Código NRZ con 8 muestras representativas de cada
elemento binario.

5.2 EL CANAL DE TRANSMISIÓN

Transmisión de datos sobre una línea telefónica

.de la red publica conmutada es considerada [1].

Existen dos técnicas fundamentales relacionadas

con el problema de la transmisión de datos. La primera

técnica es usualmente el diseño y construcción de una red

completa expresamente para este proposito.

La segunda técnica se refiere a la utilización de redes

existentes, como soporte para la transmisión de datos. De

esta ultima técnica, la red telefónica es la más univer-

salmente utilizada para el efecto, ya sea mediante el

servicio telefónico conmutado, o bien dedicando perma-

nentemente líneas de abonado y enlaces de infraestructura

analógica telefónica.

Los principales parámetros gue influyen en la

transmisión de datos por canales de calidad telefónica

pueden ser ubicados dentro de dos categorías:

- Estacionarios

- Transitorios •

Parámetros de tipo estacionario son agüe!los gue

cambian lentamente con el tiempo. Distorisión de ampli~

tud, distorsión de propagación y ruido de fondo son todos

fenómenos gue varían 1 en t amen te durante el'1 tiempo que

dura una conección telefónica, -sin embargo pueden ser
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diferentes para cada conexión en particular.

Distorsión de propagación o retardo de grupo

aparece como un parámetro crítico en la transmisión de

datos, causado por las diferentes frecuencias componentes

de una señal que recorren el medio de transmisión a velo-

.cidad no uniforme. La principal fuente de distorsión de

retardo es el efecto acumulativo dé los varios filtros

usados en sistemas FDM (Frecuency 'División Multiplex), y

de aguí que "la magnitud de distorsión de retardo es gene-

ralmente dependiente del numero de etapas de modulación

de portadora en la trayectoria, en lugar de la longitud

de la trayectoria. En la figura 5.4 se muestra una curva

de respuesta típica de distorsión de propagación en

función de la frecuencia, debido solamente al equipo de

multiplexaje de frecuencia [1] .

0.2 0.4 0.6 1.0 3.0 5O KHz

FIGURA 5.4
D i s t o r s i ó n d e p r o p a g a c i ó n

Otro parámetro que afecta seriamente la transmi-

sión de datos, es la distorsión de amplitud. Idealmente

todas las frecuencias en el rango de interés del canal

deberían sufrir la misma ganancia o la misma pérdida. Es-

to es un caso ideal pero inalcanzable en un sistema real.

Considerando un operación en conjunto, el deterioro en la

respu^*-=> <í« ^mn_l itud es sumada aritméticamente cuando

varias secciones son añadidas. Esto es particulármente

verdadero para los limites de la banc3̂  en vista de la utilización de



123

transformadores y filtros utilizados para reunir especi-

ficaciones de corte para baja y a]tas frecuencias. En la

figura 5.5 se muestra un 'ejemplo típico de respuesta de

amplitud a través de un equipo FDM [1].
2

O

— ?

- A

- 6

- 10

- 12

- 14
_L JL

F 1 G

O.2 O.3 O.4 O.6 1.0 2.O 3.0 5.0 KHz

U R A 5.5 D i s t o r s i ó n d e a m p l i t u d

Ruido de fondo o ruido blanco Gaussiano, aparece

debido a varias fuentes, pero es principalmente asociado

con ruido térmico y ruido de amplificadores electrónicos,

adquirido a medida que la señal atraviesa por las distin-

tas secciones del canal. Intermodulación debido a equipos

de multiplexaj'e contribuye también a la potencia del

ruido.

^
Parámetros de tipo transitorio son abruptos y de

carácter aleatorio. Son causados por actividades impul-

sivas como marcación, conmutación en centrales electro-

magnéticas, impulsos debido al alumbrado eléctrico. Otros

parámetros a destacarse son desviaciones de frecuencia

que ocurre en PDM debido a ajustes de frecuencia en

osciladores locales. Transmisiones por radio pueden in-

troducir más efectos transitorios debido a desvanecimien-

tos en radio enlaces por microonda, .dispersión de propa-

gación , etc..

Si bien todos estos parámetros afectan en un

grado u otro a las transmisiones de datos, distors.ión de

propagación, distorsión de amplitud y ruido impulsivo son

considerados ]as fuentes principales en la detección de
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errores.

Para efectos de la simulación, distorsión de

amplitud y retardo son considerados, 'los mismos que de

acuerdo a las figuras 5.4 y 5,5, se muestran en la figura

5.6, dentro de los límites de distorsión recomendados por

el CCITT (REC. M. 102, TOMO IV, LIBRO NARANJA) para

circuitos internacionales especializados.

Ruido impulsivo, no se considera en la simulación

debido a que el numero de bitios a considerar en la

misma, por razones de tiempo de computación, será rela-

tivamente pequeño para que se justifique su considera-

ción.

De acuerdo a lo expuesto, j$-rf el canal de trans

misión tiene una función de transferencia C(f) dado por:

- 2 7 T f t
C(f) = A(f) e g (5.1)

Donde ,

A (f) . = C (f ) | coeficiente de transmisión

(f) = 2 Tí t t retardo de fase

Luego, C(f) está caracterizado por A(f) y

dados por:

1.- Para el rango 300 - 400 Hz .

2.-

A { £ ) = O . O O S f - 1.0

t = (- 2.50368 log f + 7.95193) x 10

Para e] rango 400 - 1.500 Hz

-3
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A Cf í = 1

£ = (- 2,50368 log f + 7.95193) x 10~3

3.- Para 1.500 - 2.220 Hz

A (f ) = 1.0

r" = og

4.- Para 2.200 - 2.700 Hz

A ( f ) = - 0.0001 f + 1.2274

t = Og

5.- Para 2.700 - 3.000 Hz

A (f ) = - 0,0001 f + 1.2274

t = (5.602747 log f - 19.225) x 10~3g r

6.- Para 3000- 3.200 Hz

A í f ) = - 0.0028125 f. + 9.3548

t. = (5:602747 log f - 19.225) x 10~3
y

De acuerdo a las recomendaciones del CCITT (REC.

•\V. 26 y V. 27) para Modems de 2.400 bits/s y 4.800

bits/s, la frecuencia portadora es de 1.800 Hz.

5.3 FILTROS DE TRANSMISIÓN Y RECEPCIÓN

Filtros de transmisión y recepción, bajo la

consideración de requerimientos de un sistema de referen-

cia es considerado.

Sistemas prácticos son típicamente diseñados para

producir a la salida, una respuesta deseada. De entre

estos, la más usual debida ,a su rápido decrecimiento con

el tiempo y .a verificar a la vez el primero y segundo

criterio de Nyguist jeste ultimo en el caso de <*. = i)

es la del coseno sobreelevado [2],
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A (dB)

10

„ f

3 KHz

a) Distorsión de Amplitud

3 KHz

b) Distorsión de Propagación

FIGURA 5.6
Distorsión de amplitud y propagación para un
ejemplo de canal, telefónico [1], dentro de los
límites de "distorsión recomendados por el CCITT
(REC. M. 102) para circuitos internacionales de
líneas especializadas.
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La respuesta de frecuencia está dado por:

O < f < fc (1 -

- sen[ 7TT. (f - fC' •c 1-
'C

(1+

f >fcd + * ) (5.3)

Donde 1/T es la velocidad de modulación y ce es

un parámetro conocido como exceso de ancho de banda

relativo al de Nyquist (figura 5.7} con:

y(t) =

- fc]/ fc

La respuesta en el tiempo es

sen (-7T t/ T ) eos (cc-/Tt/T }

7T t / T - ( 2 CC t/T )

O < (X. 1

(5.4)

__ Si o<. = O, el espectro definido por la ecuación

5.3, es exactamente igual al mínimo ancho de banda teó-

rico 1/2T para una velocidad de modulación 1/T. A medida

que c< se incrementa de O a 1, el espectro se incrementa

en un 100%. Espectros' de frecuencia de un canal coseno

sobreelevado se muestra en la figura 5.7 para varios

valores de c< .

. Excesos de ancho de banda del 30% o más son

usual mente -utilizados por diversas razones. Primeramente,

si oc = o, se requiere de filtros ideales irrealizables.

Segundo, como se muestra en la figura 5.8, la respuesta

en el tiempo para va3or.es pequeños de ex. , muestra colas

considerables. Pequeños errores en los tiempos de mues-

treo en el receptor,. pueden causar degradaciones impor-

tantes debido a la interferencia intersímbolos. Tercero,

pequeñas variaciones en la precisión de la velocidad de

modulación puede causar interferencia intersímbolos.
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Y(f )

oí. = O

T 2T 2T

F I G U R A 5.7'

Espec t ros e o s e n o - s o b r e e l e v a do.

y (t)

Pu l so de e n t r a d a

P u l s o s d e . s a l i d a

o<=O.S

= 0.3

2T 3T4T - 3T - 2T

F I G U R A 5 .8

R e s p u e s t a s d e canal c o s e n o - s o b r e e l e v a d o

4T

Debe ser enfatízado que la ecuación 5.3 define el

espectro deseado a la salida del canal (la entrada a]

circuito de decisión). Por consiguiente la respuesta

deseada resulta de la combinación del espectro del pulso

de entrada y la respuesta de] canal. Si x(t) es el pulso

de entrada al canal, definido por:

x(t) = i ~ t e [O,T]
O en otro caso

5.5

La respuesta de frecuencia correspondiente a x(t)

es :

X ( f ) = ( T ) s e n t 7M T )

Í T T f T )

( 5 . 6 )
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La función de transferencia del cana.1 para

producir una salida en coseno sobreelevado está determi-

nado por:

H{f) = y(f) / X(f) (5.7)

La respuesta de frecuencia del canal dado por la

ecuación 5.7 se muestra en la figura 5.9 para los mismos

valores de o¿ .
H l f )

2T 2T T

F I G U R A 5 . 9 F u n c i ó n d e t r a n s f e r e n c i a d e l c a n a l .

La función de filtraje del canal es usualmente

repartido entre el transmisor y receptor. Tanto el trans-

misor como el receptor pueden estar formados por varios

filtros, pero algunos de ellos generalmente cumplen su

fución específica sin relación a la función de filtraje

del canal. Entonces consideramos que la función del

filtraje es repartido entre un filtro en el transmisor y

un filtro en la recepción.

Luego, y(f) será obtenida:

y{f) = HTX(f) . HRX('f) . X(f) (5.8)

Donde,

X(f) = espectro de la señal de entrada

HTX(f) = respuesta del 'filtro de transmisión

HRX(f) = respuesta del filtro de emisión

Para una repartición óptima del filtraje (ver

capítulo 3.2.4) los filtros de transmisión y recepción
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deben cumplir.

HRX(f) = |y(f)l 1/2 (5,9)

KTX(f) = |y(f)I 1/2 / x(f)

Las funciones de filtraje de los filtros de

transmisión y recepción . se muestran en la figura 5.10

» cuando el sistema es excitado por una señal definido por

la ecuación 5.5.

En estas funciones de transferencia, si conside-

rarnos que el filtro de transmisión HTX, no considera las

características de la línea de transmisión, entonces

obtendremos el sistema de referencia.

Fi l t ro de transmisión HTX

Fi l t ro de recepc ión HRX

f
L _ _L _L
T 2T 2T T

F I G U R A 5.10 R e p a r t i c i o ' n " ó p t i m a " d e f i l t r a je. c<=O.3

5.4 ECUALIZADORES ADAPTIVOS

A la salida del filtro de recepción, la señal es

mues.treada a los instantes KT, muestras que ingresan al

ecualizador adaptivo. En la figura 5.11 se muestra e]

ecualizador adaptivo lineal, para el caso de tres coefi-

cientes .

I

üv = H hK x,.K .77, 1 K - i

Donde h. y x^ . son complejos. Los coeficientesi K — i
del. filtro se ajustan de acuerdo a la ecuación 4.3.16-

<M.i.

H K + 1 - HK «A/ V (ÜK - dK)

La tasa de errores se calculan separadamente para
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cada uno de los trenes {a,-} y { b,,} -
A í\a el caso del ecualizador adaptivo no lineal,

el esquema se muestra en la figura 5.12.

KT
xít)

X K M

- 1 ^

X K

K

L h o ^

X K - 1

K

1 h lJ\ > O ="> a = I

u =HL{U >
bk m K

FIGURA 5.11
Esquema del ecualizador adaptivo lineal.

p i l t r o d e
c o e f i c ié n Tes

d . _• d . -. d .
k - 3 k - 2 k-

PIGURA 5.12
Esquema del ecua.1 izador adaptivo no lineal
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Las respuestas de los filtros Uv v
K " están dados

K i K-i

Los coeficientes {h. } y { a.} se

acuerdo a las ecuaciones 4.4.14

ajustan de

HK+1 = HK - K'

= AK + X °K " dK<

De igual manera que para el caso de la ecualiza-

ción lineal, la tasa de errores se calculan separadamen-

te para los dos trenes {av} y { k^ }i\\5 POTENC1A DEL BN FUNGÍ ON DE LA RELACION SEÑAL

RUIDO

Una expresión que relaciona la potencia del ruido

Gaussiano, de densidad espectral N /2, es encontrado en

función de la relación energía por bitio transmitido a l a

potencia de ruido (E, /N ) .

Si,

Eb
= energía por elemento binario transmitido

o
/ 2 = densidad especi-al del ruido

= potencia de la señal (normal!zada a 2 en

el caso de 1.a simulación) que 1 leva dos
j. -bKelementos binarios, a.. + ji\;
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=<V2)fm =(N0/2)-(8/T)= 4No/T

NQ = Eb /(Eb /No)=(PT/2)/(Eb / NQ)

Luego, para una relación señal al ruido E/NO,

dado, se puede inyectar una potencia de ruido.

(T .,2 =(4/T).(PT/2)/ x = 4/xruido ,-

Donde,

x = E, / N 'b o

5.6 DIAGRAMAS DE FLUJO

Para efectos de una mejor ilustración y compren-

sión, dos diagramas de flujos generales son presentados:

un diagrama de flujo donde se considera la cadena de

transmisión sin ecualización y un diagrama de flujo donde

se considera el algoritmo de ecualización.

Puesto que tanto en el programa como en el manual

de uso del programa se detallan las características de

los mismos, a continuación se dan las características

generales.

La fuente de información es generada mediante una

subrutina de biblioteca que genera datos aleatorios con

distribución uniforme con valores entre cero y uno (sub-

rutina Randu) y las secuencias de l's y - l's son gene-

rados con decisión sobre el punto central de la distri-

bución. Dos secuencias independientes de 256 elementos

binarios representados -cada uno por 2.048 muestras (8

muestras por pulso) son caracterizados por un vector

complejo representativo' de los dos trenes { a ] y { b }

en cuadradura.

La transformada de Pourier utilizada, es ]a
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transformada rápida de Fourier (FFT) con su correspon-

diente transformada inversa, para 2.048 puntos, cuya

transformada de Fourier devuelve en el mismo vector de

entrada cuya transformada se desea obtener. En el Ane'xo

A.5 se indica gráficamente la transformada de Fourier

para un tren NRZ, y que se ilustra en la figura 5.13.

256

f «• I/To

512 1024 1280 1536 1792 2O48

N ú m e r o d e p u n i o s

Vt / T fo

FIGURA 5. 13 •
Transformada de' Fourier de un tren NRZ, de acuer-
do a la transformada rápida de Pourier FFT.

Las funciones del filtraje y canal de transmisión

se los asocia punto a punto al espectro de la señal, de

acuerdo a la figura 5.13, donde el paso unitario es igual

a D/256, donde D es la velocidad de modulación.

Ruido Gaussiano, es generado mediante una sub-

rutina de biblioteca (Subrutina Gauss) dados la media y

la desviación standar.

Para el sistema de transmisión sin ecua)ización,

en el receptor las señales se muestrean a los instantes

(t + KT), donde t es elegido de acuerdo a los diagramas

del ojo, en los instantes donde la abertura del o.jo es

máxima, y se realiza una decisión sobre el bitio trans-

mitido. Para el caso de .la ecualización, los valores de

las muestras ingresan directamente al ecualizador.
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En el caso de la ecualización lineal, puesto que

su respuesta U., se calcula de acuerdo.
i\

K

i=-N

vi\ 2

;-i XK+Í
N

¡= -N
'K-i ^K+i

Entonces la incialización de los vectores H y
•, para el caso de tres coeficientes.

H,,-1- = [ 0 1 0 ]
j\

= [ 0 0 0 ]

Con lo cual en la primera iteración, no existe

ecualización.

Para el caso de la ecualización no lineal, tanto

los datos presentes en el ecualizador en la bucle, como

sus coeficientes, se inicializan a cero, con lo cual se

considera que en la primera iteración, tampoco existe

ecualización.

En el diagrama, de flujo No. 2, las lineas pun-

teadas indican que en el caso de la ecualización lineal,

este es el proceso a seguir, implementado mediante opcio-

nes en el programa.



Diag r o rn o de f l u j o M-1

S i s t e m a de t r a n s m i s i ó n s in e c u a l i z a c í ó n

I N I C I A U Z A C I O N
En t rada de da tos

Nubit: Número de bi ts a trotar
N; Nubit / 256

Generación aleator ia de da tos en
secuencias de 256 bits.

a, -ib,
k J k

a. = ±1 ; b. =±1k k
Subrutina FUENTE

Trans fo rmada de Fourier

Subrutina F F T

Fi l t ro de transmisión

Subrut ina H T X

C a n a l de t ransmis ión

Subru t i na CANAL

Trans. . i n v e r s a de Four ier

S ub ru t ina I NFFT

Generación de ruido Gaussiano

Subrut ina RUI DO

Transformada de Fourier

Subrut ina FF T

F¡ 11 ro de r e c e p c ¡ o'n
Su.brutina H R X

Trans. i n v e r s a de F o u r i e r

Subrui inu I NFFT

Muest reo de la señal a los
ins tan tes KT y decisión.

Subrut ina E RROR

P r o b a b i l i d a d .de e r r o r

Número de bits e r r a d o s

Total bi ts transmi t i d o s

Salida de res u l t a d o s
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D í a g r o m o d e M u j o N- .2

A l g o r i t m o d e e c u a l i z a c ¡ o " n

! N I C I A U Z A C I O N

[ n g re so de p - a r a m e t r o j
NCH: N- c o e f i c i e n t e s ( h¡ }•

I n g r e s o de parámet ro A
NCA: N- c o e f i c i e n t e s {a¡}

í n i c i a l i z a c i ó n de l o s c o e f i c i e n t e s
de l f i l t r o de e n t r a d a : {h¡ }

I n i c i a l izac io 'n de los c o e f i c i e n t e s
del f i l t r o en la buc le : [a¡ }

I n i c i a l i z a c i o n de d a t o s presentes
en el f i l t r o en la b u c l e : [ d ; }

N u b i t : N ú m e r o de b i t s a t r a t a r
N = N u b i t / 256
M(; M /T Fre£ue.ncia de muestreo

Í = 1 . N

C a d e n a de t r ansmis ión . Secuencia
de 256 b i t s . Diagrama de f l u j o
N ' 1

K =

M u e s t r e o de la seña l a los
instantes K T / M

no

no

I ng re san p r i m e r a s ( N C H - M ) mues-
tras a l f i l t r o de e n t r a da , M
muestras por p e r i o d o T.

P r o b a b i l i d a d de e r r o r

Pe = Error / N u b i t

S a l i d a d e r e s u l t a d o s
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Ingresan M mues t ras p o r - p e -
riodo T al f i l t r o de entrada

C a l c u l o de

Uk = Hk-Xk

Ca Le u lo '

Yk = A

i , _ _ _ _ _ _

D e c i s i ó n
Ecualizacion li n.ea I

EcuaTizacion no lineal

aK =1 s-ino -1
bK = 1" sino -1

C a l c u l o de l e r ro r

Error=Error + [(d^ - 3..) / 2 1

Actualización de coef ic ientes ihj

HK,, = HK - J . X K - . ( E K - d K )

j
A c t u a l i z a c i ó n de coeficientes t a (

Desplazamiento de los xk en el
f i l t ro de coeficientes h¡ . " .

De ' j =M+1 a '*NCH

Desplazamiento de los dK en el
f í I tro de coeficientes a¡

De } =2 a NCA

•dí-i = d i

Ingresa nuevo d, al filtro en la bucle

G>
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RESULTADOS DE LA SIMULACIÓN

6.1 Presentación y análisis de resultados

6.2 Conclusiones y comentarios



CAPITULO VI

RESULTADOS DE LA SIMULACIÓN

6.1 PRESENTACIÓN Y ANÁLISIS DE RESULTADOS

Resultados dé la simulación del sistema cuyas

características se .detallan en el capítulo V se reportan

en el presente capítulo. Aunque la probabilidad de error

se destaca como la figura de mérito entre el sistema sin

ecualizac.ión y con ecualización adaptiva, resultados

cómpelementarios se presentan con el objetivo, tanto para

una visualización del problema -que se enfrenta, como para

un mejor entendimiento del problema de la ecualización

adaptiva.

Las diferentes técnicas de ecualización adaptiva

estudiadas en el presente trabajo, han sido consideradas

a efectos de mejorar los resultados obtenidos del sistema
J?

sin ecualización,. así como a- destacar las

propias de cada una de ellas.

6.1.1 SISTEMA SIN ECUALIZACIÓN

Sistemas prácticos de transmisión de datos 'por la

rea-1 telefónica conmutada utilizan modulación de fase

Q-PSKcr:ritmos de transmisión de 2.400 bits/s y 8-PSK para

4.800 bits/s, con velocidades de modulación de 1..200 y

1.600 baudios respectivamente. Ritmos de transmisión de

9.600 bits/s con una velocidad de modulación de 2400

baudios con modulación combinada de amplitud y fase son

alcanzados, aunque en este ultimo caso, la transmisión se

realiza en líneas arrendadas con acondicionamiento de la

línea y con técnicas- de ecualización adaptiva. Con la

explicación previa, a efectos de la simulación, modula-

ción de fase Q-PSK se considera para velocidades de

L



143

modulación de 1.200 a 2. 400 baudi'os a fin de visualizar

el comportamiento de estas técnicas de ecualización ; bajo

condiciones de mayor distorsión.

El ancho de banda del canal telefónico (300 -
,.y

3.400 Hz) generalmente no e ŝ  disponible en su totalidad

debido a las características de distorsión. El CCITT

recomienda utilizar un ancho de banda tal que la distor-

sión de propagación sea menor a la duración del símbolo.

De acuerdo a esto,, para una velocidad de modulación de

1.200 baudios, los filtros de transmisión y recepción

pueden ser diseñados con un exceso de ancho de banda ce ,

menores o iguales a 0.66, para un ancho de -banda de la

señal entre 800 y 2.800 Hz con una frecuencia portadora

de 1.800 Hz . En la tabla No. 1, se dan las característi-

cas de. ancho de banda; exceso de ancho de banda, para

cada una de las distintas velocidades de modulación

consideradas, cuya elección se basa en el criterio de

introducir un cierto grado de distorsión para bajas velo-

cidades de modulación y a la vez mantener el espectro de

la señal dentro del ancho de banda del canal telefónico.

TABLA No. 1

Velocidad de modulación

[Baudios]

1.2010

1.40'0

i . e q o
1.800

2:00-0
2 . 2 0 0

2 . 4 0 0

Exceso de ancho

de banda ce

0.8

'0.6

0.4

0.25

0.2

0.15

b.1'25

Ancho de banda

[Hz]

720

680

680

675

600

535

435

- 2.

- 2.

- 2.
_ o

— 3

- 3.

- 2.

880

920

920

925

000

065

965

Con las condiciones iniciales de la tabla No.l,

se procede a encontrar 1 a probabilidad de error en fun-
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clon .de la relación (E, / N ) para 1.200 baudios, para

cuyo efecto se realiza el tratamiento de 2.400 bitios y

cuyos resultados se ilustran en le figura 6.1.

El ruido blanco o de fondo, no representa un

parámetro crítico en sistemas telefónicos. Por tal razón

para efectos de llevar a cabo la ecualización, de la

figura 6.1 se toma una relación (E, / N ) = 12 dB, cuyo

valor representa un umbral donde, si bien existe una

influencia del ruido, la probabilidad de error es prepon-

derantemente una función de las .características del

canal.

Con las características anteriormente anotadas,

se procede a la presentación de los resultados correspon-

dientes .

En la fig-ura 6.2.b se presenta el diagrama'del -

ojo de la respuesta de un canal coseno sobreelevado con

un exceso de ancho de banda oc= 0.8, sin las caracterís-

ticas del canal telefónico, para cada uno de los canales

en cuadratura, cuando la excitación es una señal NRZ,

cuyo diagrama del ojo se presenta en la figura 6.2.a.

Estos diagramas del ojo son superposiciones de secuen-

cias de 3 'símbolos consecutivos y en la cual se han rea-

lizado 80 superposiciones. Obsérvese que bajo - condiciones

de un enlace físico ideal, es, decir, si-.todos los compo-

nentes de la señal se atenuaron uniformemente y se .pro-

pagarían con la misma velocidad, una réplica de este

diagrama afectada por una constante de atenuación y atra-

sadas en un tiempo t , que sería el tiempo que toma a la

señal en atravezar el canal de transmisión, se obtendría

después del receptor.

Cuando se introducen las características del

canal telefónico, los diagramas del ojo para velocidades

de modulación de 1,200 a i.800 baudios se presentan en

las figuras 6.3 a 6.6. Obsérvese en las figuras 6.3.b a

6.6.b, como la apertura de] ojo se cierra cada vez que

aumenta ]a velocidad de modulación, lo que se refleja en

un aumento de la probabilidad de error. Una vez que el
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"ojo" se cierra, decisiones con una probabilidad de error

igual a 1/2 se llevan a efecto. Estos diagramas tienen

la- importancia de mostrarnos el problema que' estamos en_

frentando, además de cumplir con el verdadero propósito

de los diagramas del ojo, el cual es mostrarnos los ins-

tantes dentro del período de la señal en que se debe

realizar la decisión sobre el bitio ' transmitido. Estos

diagramas representan 80 superposiciones de secuencias

dé 3 símbolos consecutivos para uno de los canales en

cuadratura.

6.1.2 ECUALIZAC1ON ADAPTIVA LINEAL

Ecualización adaptiva lineal con frecuencia de

muestreo 1/T en el receptor se lleva a efecto inicialmen-

te.

El proceso de ecualización se lleva a efecto con

la búsqueda del parámetro v , que controla la convergen-

cia del vector de coeficientes H y que hace que el mismo

converja hacia un mínimo del error-cuadrático-medio.

En las figuras 6.7 y 6.8 se ilustra este proceso,

donde se destacan las características de convergencia de

la parte real e imaginaria del coeficiente central de un

filtro con 7 coeficientes para distintos valores de u ,

y su evolución para 2000 iteraciones con una velocidad de

modulación de 1..800 baudios (cada iteración se lleva a

efecto por cada muestra de la señal que ingresa al ecua-

lizador) . .

Como podemos apreciar en estas figuras, un numero

pequeño de iteraciones es requerido para que los coefi-

cientes alcancen un estado permanente en su evolución.

Efectivamente, aproximadamente 150 iteraciones se requie-

ren para un" valor de 'J-J = 0.01 y 100 iteraciones para

u = 0,03. Podemos observar qsue un pequeño peso u , con-

duce a una mayor aproximación a los valores óptimos de

los coeficientes, a costa de disminuir la velocidad de

convergencia, lo cual también podemos apreciarlo en la

figura 6.11, donde se ilustra la probabilidad de error
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en función del número de bitios tratados para estos dos

valores de u . Los picos de la figura 6.8 son debido a

que las pequeñas variaciones necesarias para compensar

la influencia del ruido son excesivamente amplificadas'

por el peso utilizado. En la práctica el valor de u es

seleccionado para rápida convergencia en el período de

adaptamiento y luego reducido para el estada permanente

de transmisión de datos.

Cabe destacarse que la duración de aprendizaje

(numero de iteraciones requerido para que los coeficien-

tes alcancen su estado permanente de evolución) es consi-

derablemente pequeño, debido a las características fijas

del canal de transmisión. Para canales cuyas caracterís-

ticas varían con el tiempo, como -sucede en transmisión

sobre canales de radio frecuencia, la duración de apren-

dizaje es mayor, constituyéndose en un parámetro muy

importante a considerar.

Descrito el proceso de selección del parámetro

de convergencia y tomando como punto de partida una

velocidad de modulación de 1.800 baudios, el numero de

coeficientes que nos conduzca a la mínima probabilidad

de error es buscado, mediante el tratamiento de un numero

suficiente de bitios, sobre el cual la probabilidad de

error permanece aproximadamente constante como se ilustra

en la figura 6.12. En la figura 6.13 podemos apreciar que

un numero mayor a 7 coeficientes no-aporta mejores resul-

tados a la probabilidad de error,- con lo cual se toma es-

te valor como límite para posteriores resultados.

Finalmente, tomando la primera secuencia de 256

bitios como período de adaptamiento, la probabilidad de

error en función de la velocidad de modulación, para 7

coeficientes y 5.888 bitios tratados, se ilustra en la

figura 6.14, donde:

Probabilidad de error = a/b

yt
a: numero de bitios erróneos después deü proceso

de adaptación.
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b: número total de bitios tratados después del

proceso de adaptamiento.

Las siguientes características podemos destacar

a la luz de estos resultados:.

- Si bien para una velocidad de modulación de

1.200 baudios, una probabilidad de error igual

a cero se tiene para el'numero de bitios tratados

este no representa un valor absoluto. El verdade-

ro significado es que podemos esperar una proba-
"-- -5bilidad de errror en el orden de 10 o menor.

Una buena performance de esta técnica de ecuali-

zación para canales con un alto grado de distor;

sión.

Sensibilidad a los instantes de muestreo como

puede apreciarse en la figura 6.17.

Para 1.200 baudios, con 3 coeficientes se llega

a los mismos resultados, pero con la caracterís-

tica que una duración de aprendizaje mucho menor

es requerida como se ilustra en la figura 6.9 y

6.10.

Para 1.400 y 1.600 baudios, un filtro con 5 coe-

cientes conduce a los mismos resultados. Para una

velocidad de modulación mayor a 1.800 baudios,

al aumentar el numero de coeficientes no existe

una disminución de la probabilidad de error. ^ •

En las figuras 6.2.c 'a 6.6,0, se puede observar

que la aumentar la velocidad de modulación existe

una mayor, variación en la respuesta del ecualiza-

dor. Una cierta analogía podemos observar con los

diagramas del ojo sin ecualización, donde- la

apertura del diagrama del ojo es menor frente a

grado mayor de distorsión. La apertura del "ojo"

del diagrama para e] caso de 1.800 baudios, figu-

ra 6.6.c, es un indicativo que aún es posible la

ecualización con un mayor grado de distorsión,

como efectivamente lo indican las curvas de
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probabilidad de error en la figura 6.14.

una relación que resulta una' guía práctica para

la selección del parámetro de convergencia es:

JJ = '0.2 / M. (T̂

donde:

M : numero de coeficientes del filtro.

Una fina variación baj'o este punto/ se puede

realizar para encontrar el valor de u , que conduzca a

una rápida convergencia.

6.1:; 3 ECUALIZACTON ADAPTJVA NO LINEAL

Resultados sobre la aplicación de ecualización

adaptiva _ho lineal se ilustran en la figura 6.15. Las

características principales a destacarse, resultado de

la simulación son los siguientes:

- Tornando .como base 7 coeficientes para el filtro

de entrada, un numero mayor a 3 coeficientes en

el filtro en la 'bucle conduce a los mismos

resultados.

La elección de los parámetros para el filtro de

entrada sigue el mismo criterio que para el caso

de la ecualización lineal.

La mínima probabilidad de error es alcanzada para

un valor del parámetro de convergencia del vector

de coeficientes AK , A , • aproximadamente igual a

fJ ! 10, relación que resulta una guía práctica

para la elección de este parámetro. En efecto,

un valor de A 'en el rango de 0,003 -0.001 condu-

ce a los mismos resultados, mientras que un valor

de A en el orden de u , Ueva a una probabilidad

de error de 1/2.
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- Las características de convergencia del vector

de coeficientes del filtro en la bucle, sigue las

mismas características que él vector de coefi-

cientes de entrada. Es decir, un mayor peso

A (menor que u ) produce 'una rápida convergen-

ci-a del vector de coeficientes A^ , mientras que
K.

un menor peso ' A hace que los coeficientes se

aproximen a los valores óptimos a costa de una

mayor duración de aprendizaje, la misma que de

manera general es mayor que para el filtro de

entrada. Específicamente, para A = 0.0025, apro-

ximadamente 400 iteraciones se requieren para

alcanzar su estado permanente de evolución. El

rango de valores que toman los coeficientes a.

está comprendido entre -0.1 y O". 1.

Si bien podemos apreciar, no existe una mejora

significativa en la probabilidad de error respecto de la

ecualización lineal, debernos enfatizar que su performance

es aproximadamente igual al de la ecualización lineal pa-

ra ésta aplicación en particular, lo cual no nos permite

generalizar sobre el desempeño de las dos ' técnicas de

ecualización.

6.1.4 ECOALIZAC10N .LINEAL FRACCIONA!,

Ecualización adaptiva' fraccional para dos fre-

cuencias de muestreo; 2/T y 8/T, se llevó a efecto.

Para el caso en que .la señal a la entrada del

ecualizador se muestrea a la -frecuencia 2/T, una salida

es generada cada dos muestras que ingresan al mismo, y

los coeficientes son actualizados una vez por' período T,

basado en el error computado para ese símbolo.

En la figura 6.16 se ilustran los resultados

computados para esta técnica de ecualización. Aunque

pruebas para 6, 10 y 14 coeficientes se llevaron a cabo,

los resultados más significativos fueron encontrados para

14 coeficientes. Estos 'resultados fueron computados para
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un valor de U = 0.02 para velocidades de modulación de

1.200- a 1.800 ba'udios y JJ = 0.01 sobre los 1.800 baudios.

Una característica importante de esta técnica de

ecualización que podemos destacar; es una menor sensibi-

lidad a los instantes de muestreo, frente a la técnica

de ecualización 'con. frecuencia de muestreo 1/T. Esto

podemos apreciarlo en las figuras 6.17 y 6-.18, donde se

ilustra la probabilidad de error para dos instantes de

decisión para estas dos técnicas de ecualización. Pero

esta característica se mantiene para velocidades de modu-

lación menores o iguales a 1.800 baudios. Para velocida-

des de modulación mayores donde existe un alto grado -

de interferencia intersímbolos, la probabilidad de error

es función de los instantes de muestreo.

Para el siguiente caso, en el cual la señal es

maestreada con una frecuencia 8/T, una salida es generada

cada 8 muestras de la señal de período T, gue ingresan

al ecualizador, y los coeficientes son actualizados una

vez por período T, basado en el error computado para ese

símbolo. Esta técnica de ecualización puede verse desde

el punto de vista de reconstitución del pulso a partir

de sus muestras, mediante el mismo criterio de ecualiza-

ción de minimización del error-cuadráticortnedio.

Los resultados -computados para 8 coeficientes con

un valor de jJ = 0.02 para velocidades de modulación igual

o menores a 2.000 baudios y un valor de JJ = 0.01 para

2.200 baudios, se ilustran en la figura 6.19.

Una característica importante podemos apreciar

de las técnicas de ecualización lineal, en base a las

curvas de probabilidad de error en función de la veloci-

dad de modulación (figuras 6.14, 6.16 y 6.19). Una mejora

en la performance de ecualización se consigue con ecuali-

zación lineal fraccional, respecto de la técnica con

frecuencia de muestreo 1/T, para velocidades de modula-

ción menores a 1. 800 baudios, mientras que un deterioro

se observa sobre esta velocidad de modulación. Esto puede

explicarse con referencia a los diagramas del ojo. Obsér-
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vese el diagrama del ojo para el caso de una velocidad

de modulación de 1.200 baudios, figura 6.3~ Si tomamos

un numero mayor de muestras tal gue las muestras gue se

encuentran dentro de la apertura deJ ojo son preponderan-

tes sobre las muestras gue se encuentran fuera de ella,

nos conduce a una mayor probabilidad de decisiones co-

rrectas . Pero para el caso en gue las muestras fuera de

la apertura del diagrama del ojo son preponderantes gue

las muestras dentro de ella, aumenta la incertidumbre

sobre decisiones correctas. Esta es la razón gue muestreo

con uña frecuencia 1/T, donde la apertura del ojo es

máxima, conduce a una menor probabilidad de error, para

velocidades mayores a 1.800 baudios.

En cuanto a las propiedades de convergencia,.

existen características similares a la técnica de ecuali-

zación con frecuencia de muestreo 1/T, pues para el caso

de muestreo con frecuencia 2/T y 14 coeficientes en el

filtro, la duración de aprendizaje es de aproximadamente

150 iteraciones. Para el filtro con 8 coeficientes y una

frecuencia de muestreo 8/T, 100 iteraciones aproximada-

mente regueridas para 'gue los coeficientes alcancen su

estado permanente en su evolución.

6.1.5 ECÜALIZACJON FKACC10NAL NO LINEAL

Resultados de ecualización fraccional no lineal

con una frecuencia de muestreo 8/T, 8 coeficientes en el

filtro de entrada y 3 coeficientes en el filtro en la

bucle se ilustran en la figura 6.20, los cuales fueron

computados con los siguientes parámetros: para velocida-

des de modulación de 1.200 a 2.000 baudios, un valor de

|J = 0.02 y para 2.200 baudios, /J = 0.01. Para todos los

casos, un valor de] parámetro A = 0.0025.

Ecualización fraccional no lineal aparece como

una técnica interesante de ecualización como nos muestran

los resultados. Aunque una mejor performance en la •ecua-

lización podemos observar respecto de las técnicas ante-
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r'iores , el tiempo de procesamiento en el ecualizador,

particularmente para velocidades de transmisión elevadas,

puede surgir co'mo u.n factor limitante en su utilización,

pues el proceso .de ecualización debe realizarse en un

tiernp'Q.; menor a T/8, antes que las-nuevas muestras ingre-

sen al :'écualizador.

••• ' En la práctica, ecualización fraccional con fre-

cuencia de muestreo igual a 2/T se lleva a efecto, con

lo cual, a pesar de los resultados, ecualización con

frecuencia de muestreo mayores a 2/T, puede resultar solo

de interés teórico.
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DIñGRRMR DEL OJO
Di-i grama de un tren NRZ

-i
3T

DIRGRRMH DEL OJO
FiLt.' HTX-RUido-Fi Lt HRX

-i

3T

b'

FIGURA 6.2

a) Diagrama del .ojo de una señal NRZ, con niveles

de señal "— -1.
b) Diagrama sobreelevado cuando la exicitación

es una señal NRZ.
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DlñGRRMfi,DEL UJO
Bd Tren R

I +

DIRGKHMK DEL UüU
t¡d Tren H
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.1 G
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D i fi L-Í K H M R DEL O ü O

D i a g r ama a i a s a ¡. i d a d E- L
E c u a L i z a d o r ., a n t e •;. c i r c u i
D
E .
t o d e d e c i s i o n .
D=1200 Bd Tren n

T

FIGURA 6.3
a) Diagrama del ojo con las características del

canal telefónico.
b) Escala ampliada del diagrama de la figura a.
c) Diagrama del ojo con ecualización lineal.
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DIRGRRMR DEL OJO
.400 Bd ' T ren fl

DJRGRRMfl DEL OJO
D = 14-QS Bd • T ren

-.25

b1

DlHb'RRMH DEL O.JO
D i a g r a m a a L a •=• a L i d a d e L
E c u a i. i z 3 d o r ., a n t e s c i r c u i
t o d e d e c í s í o n .

Bd Tren fl

3T

C)

FIGURA 6.4
a) Diagrama del ojo con las características del

canal telefónico
b) Escala ampliada del diagrama de la figura a.
c) Diagrama del ojo con ecualizacion lineal.
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C)

FIGURA 6.5
a) Diagrama del ojo con las características del

canal telefónico
b) Escala ampliada del diagrama de la figura a.
c) Diagrama del ojo con ecualizacion lineal.

J
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FIGURA 6.6
a) Diagrama del ojo con las características del

canal telefónico
b) Escala ampliada del diagrama de la figura a.
c) Diagrama del ojo con ecualización lineal. .
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FILTRO SIETE COEFICIENTES
Convergencia d e l c o e f i c i e n t e
centra L. D = is©0Bd Mu =0.©s

i 1
Ll JU

_FJ.L ¡ Ru bit
i • o n v e r Q & n c i
c ar t r a I , D

Cutn-luIEN i E5
de L c >~i e f i c i e n t e
seasd MU =© , © i

: 1 ; i r
1000 2OOO

S d e i t e r a c i o n e s

b)

FIGURA 6.7
Ecualizacion adaptiva lineal. Convergencia y evo-
lución de la parte real del coeficiente central
hQ , para distintos valores _ del parámetro de

convergencia

eje y: Rango .de variación del coeficiente cen-

• tral h .o
eje x: Número de iteraciones.
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C o n v e r Q e n L i a del c o e f i c i e n t e
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-5O -

IOOO 2OOO

NS de i t e r a c i o n e s

FIGURA 6.8

Ecualización adaptiva lineal.

a) Rango de variación y evolución de la parte

real del coeficiente central ho
b) Rango de variación y evolución de la parte

imaginaria del coeficiente central h .
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FIGURA 6.9

Ecualización adaptiva lineal. Rango de variación

y evolución de la parte real del vector de coefi-

cientes HTr .
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PILTRO TRES COEFICIENTES
C o n v e r g e n c i a c o e f i c i e n t e s ít 1
u centra I . D=12OQ6d Mu =0,63

Coef ic iente central ho

^VV\V^^v^
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- .25 -1- ^Yv^^^

FILTRO TRES COEFICIENTES
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i.o

.33 -í-
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.33

IOOO 2 O O O

VV\S^v^v^--vVvV^^
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FIGURA 6.10

Ecualización adaptiva lineal. Rango de variación

y evolución de la parte imaginaria del vector de

coeficientes HT, .
ix



•:•
 '

 s
 o

 ¡
 p

;n
 

D
 g

 
0

0
8

1
' 

n
 

D
J

O
U

3
B

J
3

A
U

O
O

 
3
 

p
 

O
J

j
S

L
U

D
J

D
d

 
1

 3
 

P
 

S
 O

 
J 

O
 1

 D
 

A
 

£
 

' 
D

J
O

d

8 
p

 
'

o
i

o
u

a
n

o
&

J
; 

u
o

o 
i 

o 
a 

u
 i
 i

 
u

o
i

3
D

z
i

]
D

n
3

3
: 

""-
} 

.-
..

;.
• 

; J
 o

'j 
j 

s 
8

p
"

"
-

¡
p

D
p

i¡
¡

q
D

q
o

J
d 

' 
JL

 /
 

I"
 

o
 3
 j

 (
 

s 
s 

n
 tu

u
 ' 

9
 

v 
a

 n
 9
 i

o 
| 

i q
"
 "
s

 p'
 "

;:
o"

J9
L

un
 |s

]

Í-
.'-

;r
rH

?-
::

-:
.-.

 p
-;

r"
P

'7
r"

?
i"

 "
.'"

I:
 O

' 
:' 

O



Ib4



P r o b a b i l i d a d ' . d e e r r o r . ; ¡

o. g



..
..
.
 .
..
..
.„

.;
..
..
.,
.„

..
_
. 

. 
.:

 
^ 

^ 
.

.
. 

._
 

.
.
.
. 

. 
..

..
. 

.
.

. 
-

s
r

o
i
l
. 

p
U

S
J

d
D

 
3
 p

o
u

9
d

- 
: i

 o
p 

s
a

n
d

s
g

p 
S

O
P

D
JD

JJ
 

s
o

ij
iq

 
8

9
8

G
 

's
s

t
u

a
p

i
j

s
o

o 
¿ 

'1
/1

 
o

o
a

is
a

n
u

j 
s

p
 

o
s

o
u

a
n

o
a

jf
 

' j
 D

 s
 u

 ¡
 |

D
A

i(
'd

D
p

"o
""

:
u

o
iD

'D
Z

!|
D

n
0

3
;"

>
u

o
|D

D
in

p
o

L
U

'9
p 

p
D

p
¡

o
o

|3
A

 
D
 i 

o
p

 
u

p
lD

U
n

) 
u

 3
 

J
O

J
J

O
 

a
p

 
p

o
p

¡|
iq

o
q

o
J

c
i

; 
'.

..
 -

v 
¡ 

• 
. 

'.
i 

"
.

:
.

:
.

.
.

• 
.

1
 

:

- 
:;
: 

:.
 -

-Í 
: 

0
0

^
^

 
'.

:•
-.

.:
 

!

-íi
ll.

'„.
!!

—
 '*

^I
l^

;.l
,u

-i
-^

..l
:..

Jx
¿l

.-
.-

.-
U

.l'
-i

:.;
..i

.'.
l 

!'
. 

'u
: „

'"
,•

 J-
'L

.,i
-^

.J
' 

. 
!.

 
.. 

.:.
 L

 U
-..

1.



V
iV

T
*
T

"
"
i*

 
"
"
 

T
^

. 
7
 

c
o

'e
 f 

i c
ie

n
1 

E
 c

 u
 a

 l¡
 z

o
c

lo
 n

 
li

n
e

a
l:

.e
n

..
. 

e
l.

.i
. 

f 
i 1

1 
ro

.:'
_

_
.d

 e
'e

n
 i

r
a

d
a

 ;
•_

-.
:

"
E

c
u

a
li

z
a

c
io

n 
n

o 
1 

n
e

a
l 

*- 
7 

c
o

e
fi

c
ie

n
te

s

.e
n

. 
--

e!
 i

 
f i

 I
t 

r 
o

.;
 ;

 e
n

1 a
 

.b
uc

le
 •

•• 
'

, 
3

. 
c

o
e

f
ic

ie
n

t
e 

s
.

b
ií

io
s 

t
r

a
t

a
d

o
s

' 
d

e
s

p
u

é
s

F
1

G
U

R
A

E
c

u
c

l
i

z
a

p
e

r
í

o
d

o

6
.
I
5

c
io

'n
 

c
o

n
 

f
r

e
c

u
e

n
c

i
a 

d
e

 
m

u
e

s
t

r
e

o 
I /

 
T

 .
 

5
8

8
.

d
e

 
a

p
r

e
n

d
i

z
a

j
e 

d
e

 
2

5
6

 
b

 i 
1 

1 
o

 s
 .



168



1 
/ 

T
 

. 
' 

P
 

r 
o

 b
 a

 b
 i

 l
l.

d
 

q
 d

..
..

=.
 

.d

B 
a 

u 
d 

1 
o 

s 
. 

' 
' 

:

F
I

G
U

R
A

S
.

!
?

 
:

E
c

u
a

l
í

z
-

a
c

i
ó

n 
l

i
n

e
a

l 
c

o
n 

f
r

e
c

u
e

n
c

i
a 

d
e 

m
u

e
s

t
r

e
o

p
o

r
a 

2 
-

i
n

s
t

a
n

t
e

s 
d

i
s

t
i

n
t

o
s 

d
e 

d
e

c
i

s
i

ó
n

. 
.1

8
0

0



170
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6.2 -CONCLUSIONES Y COMENTARIOS.

Los resultados obtenidos producto de la simula-

ción, nos permite ver la importancia del estudio de la

ecualización digital, particularmente en el campo de la

ecualización adaptiva.

Entre las características principales que podemos

observar es un período de adaptación considerablemente

pequeño par canales más o menos fijos; cada ecualizador

es particularmente influenciado para las características

del canal, el numero dé coeficientes e instantes de mues-

treo, y un buen desenvolvimiento de la ecualización ante

un alto grado de distorsión.

La tendencia actual de implementacion de ecuali-

zadores adaptivos por medio de microprocesadores, por la

flexibilidad que estos permiten, un mayor numero de coe-

ficientes puede considerarse a fin de asegurar una buena

perfomanee de la ecualización. Naturalmente que su numero

no podrá incrementarse indefinidamente, puesto que ello

implica un mayor tiempo 'de procesamiento en el ecualizado

y una mayor duración en alcanzar el estado óptimo de fun-

cionamiento (duración de _ aprendizaje), parámetros muy

importantes a considerarse en una implementacion

práctica.

Si bien una aplicación, como un algoritmo de

ecualización en particular se han considerado en el pre-

sente trabajo, comprenderá el lector la dificultad del

tratamiento de cada una de las posibles aplicaciones, así

como de las diferentes técnicas de ecualización que exis-

ten en la actualidad, con lo cual abierta queda la posi-

bilidad de continuar con el estudio de este interesar^

te campo que constituye la ecualización digital.

Conciente de que una. simulación no refleja tota]-
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men.te la realidad, sin embargo tiene la virtud de permi-

tirnos una idea de los resultados que se puedan obtener,

además de adquirir las bases teóricas para transmitir 'un

esquema que'sirva como guía, a la vez una fuente-de moti-

vació.n .para posteriores estudios como de posibles aplica-

ciones'' prácticas .

Este ha sido en definitiva el objetivo con el

cual ha sido elaborado este documento.
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A ,N E X O 1

LA DESIGUALDAD DE SCHWARTZ

Si F- ( W } y F2{ W } son funciones complejas de

W3' entonces la desigualdad de Schwarz dice, que:

F ( W )F ( W )dW
o

{ í F 2 ( W } | 2 d W }
' — ni

Demostración: Sea

2 F ( W ) |2dW

W

1/2

W ) d W

i

i.i '

F ( W }<¿> ( W )d W

entonces, puesto que

w

F ( W ) - oí 6 ( W

Obtenemos

w w

1.2

'1.3

dW dW (1.4)

. dW

Pero de (1.1

- OTJ

I i J i2 dW =

dw ^ o
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y de (1.2) deducimos

F dW = c¿

En consecuencia, (1.4) se transforma en

F I dW +
* *

ot oC - c<

O

O

|F- ( W ) dW - | oC |
y-oo

Sustituyendo las ecuaciones (1) y (2) en ( 5 )

W) |2 dW | F- ( W ) F « ( W) dW |2
> J~co J- -̂

F 2 ( W ) dW
>* - co

Nótese que la desigualdad de (1.5) se vuelve

iguladad si y solo si:

(" 7 7IF, ( w) ^ dw = I ô  r
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DESARROLLO DE LA ECUACIÓN 4.3

El producto de convolución x(t) * q (t) con:

Sl(t) =(1/2) [g(t) (t)]

S2(t) = (1/2) [g(t) * q2(t)]

Es igual f

X(t) * q(t) = { - KT) COS2 TTf t

bK

{ q (t) eos 2 TTf t - q2 (t) sen2 77 f t }

Para efectos de desarrollo , introduscamos las

funciones F., i = 1,2,3,4.

Donde,

g(t "

F2(t) = g(t - q;L(t)cos2

K •
KF3 (t) = { 21 b g(t - KT) sen2 «:.f t } * { q.(t) sen2 ̂ f t }

F,(t) = g(t - KT)cos2?Tf t } *{ gp(t)sen2 77-f t}

Desarrollando F-- (t) , Tenemos:

(t) = g(t - KT - t )cos 2 77f (t - t ) .
C

cos 2 ir'f t d t
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Para efectos de simplificación de F- (t) , consi-

deremos el intervalo de integración de un período, por

definición de la función g(t),

t-(k*OT
« f

F;(t) = JC aK g(t - KT - t } qi( t) .

(eos 2 TTf t + eos 2 77 f ( t - 2 t } / 2 ) d - t

La función cos2 TTf (t - 2 t ) , es una • funciónc
periódica de período 2T, con lo cual:

» rm
FX (t) = (cos2 TTf t / 2 ) 2j aK g(t - KT - <: )g1 ( t ) d t

en

7" a,, s- (t - K T ) c o s 2 TTf t
•*•—' i\. C

k=-«>

De idéntica manera al desarrollo anterior,

tenemos:

F2(t) = -

F3 (t} = T bK S 2 ( t "" K T) c o s 2 7 r f t
k

F 4 Í t ^ = " H an S 2 ( t " K T ) s e n 2 7 f f t
k

Por lo tanto el producto de Convolución

x (t) * g ( t) queda :

x ( t ) * g ( t } = [ y1 a - r S . . ( t -KT) - 5~" bv s0 ( t -KT] eos 2 77 f t
•*- — * 1\, z — ' fv ¿. C

k k

'-•[-f-7] ¿V s. ( t -KT) * -)7 a^ s0 ( t -KT) ] sen2 TTf t
~~^ i\L — l K ¿! C

k k
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A N E X O 3

Derivación del error cuadratico medio con rela-

ción al vector v.
A

'HK * XK " dK

Es de la forma:

o¿2 - con ot,z,/?> C C

Haciendo que:

Z = x + iy

c¿ = a + ib

a -z .

= c + id

Se define la derivada de oc z -

ae - .6E

con relación

3 E

3 x

t

3y

a - yb + i(ay + xb) - c - id

2 2= (ax - yb - c) + (ay + xb - d)

= 2 a (ax - yb - c}' + 2 b {ay -t- xb - d)

+ i[-2b(ax - yb - c) + 2a(ay + xb - d) ]

2{ax - yb - c)(a - ib) + 2i(ay + xb -d)

:a - ib;



A 2 m x
a

39 ' 39

[ (p - qx + + o - (qr - H)

T8.I

A 9 x
T +
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A N E X O 4

' SOLUCIÓN DE ECUACIONES CON TÉCNICAS DE WIENER - HOPF.

Deseamos resolver el set de ecuaciones..

o

RK = Zl Mn_K Sn' K = O, -1, -2, . . . , - <n -
n=-« ^ (4.1)

Donde,

r i °° 1 4 r
i RV j Y M v ~ R v * N d T, son dados con:
L K J-~ -1 n-K n-K o n-K

N1 = N / 2 (T 2o o d

r _ 1 n = K

n~K " O n f K

{ -i CO
M h es una secuencian

de correlación con coeficientes de Fourier positivas,

ésta puede ser representada como una convolución discreta

de una secuencia {M }° y una secuencia { M }o , es

decir:

OO {__/••'

M' = £ M+ M~_ • ' v n (4.2)
j=o '

r -,00

Sea la secuencia ]_ x ) la misma que puede serii ~
determinada a partir de:

RR = M XK_ V n (4.3)
J= O J J

Sustituyendo (4.2) y (4.3) en (4.1), tenemos:

oo O

f. M3- XK_.'T !/Sn M-_R = O (4.4)
J*o n = -«>

Luego una solución de: '
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n = -c»

Es también una solución de (4.4).

r " ~\°Asociemos a la secuencia \ ĵ  una transformada

de Fourier tal que:

X(G) - xn e (4.6)
n = -o>

Tomando la transformada de Fourier en (4.3):

R(0) = M+(G) X(9) (4.7)

Además tomando la transformada de Fourier en

(4.5)

X(G) = S~(6) M~(9) (4.8)

donde x (6) se obtiene a partir de (4.7) como

X~(G) = [RG) / M+(6)]_ (4.9)

donde [.J _ significa "una proyección solo para enteros"

o. Para obtener esta proyección, se expande [.] en series

de Fourier en °° y se retiene solo la parte de la serie.
-oo -1 ~

que contiene coeficientes negativos / positivos. i¡i
í"'

: 5
Entonces la solución deseada'es:

1 / M~(G))[R(0 / M+(G)] (4.10)

Puesto que M(9) = M+(9) M (6) y M(9) = R(9) + N ,

entonces es posible calcular explIcitamente:

[R(9) / M+(6}]_ = M~(6) + N1 / r1 (4.11)

donde r es el coeficiente de de M (9)
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La so.lución final de S (0 ) es entonces:

S - ( G ) * 1 - N1 / M ~ ( 0 ) r1 ( 4 . 1 2 )

-Un método para el calculo de M— ' a partir de

una.:;..̂ íírición conocida M (9) es el que se desarrolla a

continuación. Puesto que M&) > O, para O <. G í 2 TT , entonces

su logaritmo neperiano puede ser expandido en serie de

Fourier como:

Ln M(9) .. = - inG +
rn e ^ "n

n=- c° n= o
Z

Entonces, conociendo la secuencia { r

M—(G) se calcula mediante:

M (G) = exp { inG -i
e 1 (4.14)

- M '(6) = exp { - inG -.
^ e 1

(4.15)
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A N E X O

ESPECTRO DE 'FRECUENCIA DE UN TREN NRZ

El espectro de frecuencia de un tren NRZ para una

representación de una secuencia de 256 bitios mediante

2. 048 muestras, 8 muestras por pulso, utilizando la.

Transformada Rápida de Fourier FFT, se ilustra en' la

figura V.l, Particularmente para la presente, simulación,

resulta muy útil su visualización para una correcta

aplicación de los procesos de filtraje, aunque de mucha

utilidad puede resultar para otras aplicaciones.
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P R O G R A M A : MANUAL DE U S O , L ISTADOS



FILE: ECUA ECUA . A WSP RELÉASE 3*1 EXPRESS PUT84-01+ SLU301,

*****£********:*-*:*****ECUALI¿A:IL¡N A D A P T J V A
********* ¡(ct **:

LA JTILIZACICN DEL PRESENTE PROGRAMA REQUIERE DE
UN PREVIO CONOCIMIENTO DEL SISTEMA IBM 3707138, PUESTO
QUE LA COMUNICACIÓN ENTRUJA/SALIDA DE QATLS SE REALIZA
MEDIANTE-UN TERMINAL OcL SISTEMA.

LA ESTRUCTURA DEL .MISMO, SE LO HA REALIZADO DE
TAL MANERA QUE EL P R O G R A M A PUEDA SER UTILIZADO P A R A
SIMULACIONES CON GIRAS CARACTERÍSTICAS, TANTO DE LAS
FUNCIONES DE FILTRAJE ¿VSI COMO DE L A S CARACTERÍST ICAS
DEL CANAL DE TRANSMISIÓN* EFECTIVAMENTE, TUDAS ESTAS
FUNCIONE^ SE LOS HA ¿^PLEMENTADQ MEDIANTE SUBRUTINAS
QUE ADEMAS FACILITAN U^A MEJOR COMPRENSIÓN DEL PRüGRA-

.MA, CONSTITUYÉNDOSE EL ALGORITMO DE ECUALIZACION EN EL
PROGRAMA PRINCIPAL.

.' . LAS VARIABLES UTIL IZADAS, SE HA TRATADO EN LO PO-
SEAN LAS MiSHAS UTILIZADAS EN LA TEORÍA, Y AQUELLAS
VARIABLES AUXILIARES UTIL IZADAS PARA EFECTOS DE LLEVAR
A C A B O EL DESARROLLO DEL PROGRAMA SE DETALLAN A CONTI-
NUACIÓN-

***#******************:*******.**
LISTA DE VARIABLES DEL PROGRAMA

4:***** *****************

X Q 3 f X Q 4 = LA DETECCIÓN DE LA SENIAL SE REALIZA EN EL
RECEPTOR MEDIANTE UNA - SUBRUTINA -DECÍS-, EN
ESTOS VECTURhS INGRESAN LAS MUESTRAS, PRODUC-
TO DE LA DETECCIÓN Y QUE LUEGO INGRESAN AL
ECUALIZADCU-

HK1,HK2: VECTORES Uüb REPRESENTAN LA PARTE REAL E IMA-
• GINARIA, RESPECTIVAMENTE, DEL VECTOR DE COE-

FICIENTES HK*

AKl,AK2i VECTORES QUh REPRESENTAN LA PARTE REAL £ IMA-
GINARIA, RESPECTIVAMENTE, DEL VÍCTOR DE COE-
FICIENTES AK*

XK1,XK2: REPRESENTAD \.A MEMORIA DEL ECUALIZADOR DE
COEFICIENTES H.<*



FILE: ECUA ÉCUA 4 VM/SP RELÉASE 3.1 EXPRESS PUT8-V01+ SLU3G

DKl íOKZ: REPRESENTAN LA MEMORIA DEL ECUALIZADCR DE
COEFICIENTES AK*

... XR1,.XR2: EN ESTOS V¿CT j'< ES SE GUARDAN LAS ULTIMAS
<NCH-M>/2 M U E S T R A S DE CADA SECUENCIA D£ 256
BITICS CJE INGRESAN AL ECUALIZAIJOR Y CUYOS
ESTÍMAüüS S¿ CALCULAN A LA VEZ QUE INGRESAN :
LAS PRIMERA;* íNCH-Mi /2 MUESTRAS Dh LA SI-
GUIENTE CÁLJh^A DE 256 BITIOS. M £S EL NUMERO
DE MUESTRAS P CU PULSO. . .

Í..ISTA VASLlAüLt:^ DEL ARCHIVO FT10F001

ES EL NUMERA ü£ MUESTRAS REPRESENTATIVAS DE
DE LA SECUENCIA Ü£ 25o SITIOS, PARA EL CASO
DE LA SIMULA1IUN SU VALOR ES IGUAL A 2048,
REPRESENTATIVAS DE 6 MUESTRAS PCR 'PULSO*

ÍY: "SEMILLA DE c'JTiADA PARA LA SUBRUTINA RANDU,

KOPT3: ESTA OPCIÓN PERMITE VISUALIZAR POR PANTALLA
LA EVOLUCIDN Dt LOS COEFICIENTES 'DEL ECUALI-
ZADOR, ASI CJMJ LA CONVERGENCIA DE LGS MIS-
MOS, COMO UN MÉTODO PARA ENCONTRAR LOS PARÁ-
METROS MU Y LAMBDA.

. ._..„. -i: SE VISUALIZA LOS COEFICIENTES HK
0: EJECJC1UM NORMAL 'DEL PROGRAMA
U SE V ISUALIZA LOS COEFICIENTES AK
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: ECUAL ' FORTRAN Al V M / S P ' RELÉASE 3.1 EXPKESb PÜTB401+ SLU301

K ' R Í T E ( 3 , y ü í
. 9 0 - F O R H A T Í T i ü t *IüENTiHICiüN DL USUARIO: K EL SUN P. NUNEZM

W R I T E (3, 92 )D
92 FORMATÍT lu i «VELCCIüAD JE MODULACIÓN: D= ' , 16 X, F 1Ü . 3 J
. . . . . W R I T E ( 3 t Y 3 )SN . . . . .

93 F O R M A T Í T 1 0 , «R.ELACIÜN bbMAL AL RUIDü: S/N= ' , 14X, F lü -3 )
WRITE (3,94 )NCH

.94- FORMATÍT1U * 'NUMERO JE Lu tF lCIENTES DEL FILTRO H: K C H = ' , Í Ó ) . .
W R I T E (3,9o IMlf

96 FQRÍ-5AT( Tlü » ! P ARAMETRU UE CONVERGENCIA FILTRO H: MU= ' jF 12*61

98 W R I T E Í 3 , l ü O J N C A
100 F O R M A T Í T 1 Ü , 'NUMERO Ot LüíiFlCl ENT ES D£i_ FILTRO A: N C A = t , J 4 )

104 FORMAT ÍTlü , ' P ARAr-1 ETRu- uh CONVERGENCIA FIL7AO A: L AMBD A= * , FIO ,6 í.
106 W R I T E Í 3 , 1 U 8 ) A L F A

-—108 FORHATÍT1U, ' E X C E S O .DE. A.NUHü -DE BANDA- ALF A^ ' - j 15X 3M 0. 6 J

ERRTB^O.ü - -
NUB=NUBIT/ 256

. ............ IF<ÍOPPR-ü)136,136,¿lU - -
110 NCHl=(NCH-K)/2

NCH2-NCH1+M .
_______ - NCH4=íNCH - M ) / ( 2 * M O

C
C JN1CJALIZAC.1DN DE Lü^> VECTORES HKl ,HK2
C ..............

DO 130 I=1,NCH . .'•
1F ( I*GT*NtHl. AND»l .Lfc . fcLH2)UJ TO 120 .
HKlt n=0*0 , . .

GQ TO 130
.... -120 HK1I í ) = l.ü

HK2 (I )^Ü. O
1 130 CONTINUÉ

-IFi IECÜP-Ü ) 136, 136,132 . .
• '132 DO 135 1 = 1 ,NCA

AK1 £ I)=O.Ü
A K 2 Í I )=ü* O
DK1 ( I)=0.-ü -
DK2( I ) = Ü. O

. . 1 3 5 CONTINUÉ . . .
C
C . TRATAMIENTO Dü 7KANbrU¿10N Y ECUALI/ACION
C .

13¿ DO 360 L=l »NUB
CALL FUENT t (XUíXJ l ,Xy¿, Nr 1Y i
CALL F fHXÜt iU
CALL HTXi A G r ü » A L F A ) •
C A L L C A N A L 3 Í f -Ü |ü ,XU J

. CALL 1NFFJ Í X U , N )
C A L L RUI Uu Í X o » LNiNi
CALL F J - T l X Ü t l l )



ECUAL F U R T R A N Al V M / S P R E L É A S E 3.1 EXPRESS Pul 8401 + 3LU301

C A L L HKXí X Q , O , A L F A )
C A L L I N P F M X U j N )
I F Í IQPPR-U ) 138,13

138 C A L L E R R U K Í X U , X Q L , XW¿ , u R k 1 A , ERRTB , N , LN1 )

139 CALL D E O i : > Í X u . r X Q 3 } X u 4 , N , L K l , M )
C . . ' • •

-G- - - - - - - - - - - - - - - - - - - C O M I E N Z A £ L " T K A I A ^ l £ : \ 7 ü D E - ECUA LI Z A C I D N
C • ' - •

1.10=0
__ ___ i/ i — o c; AisM • ___ — _________ - _______ . __ _ _____ ____ , _ ._., ______r\ — £_ _J w^i i

K3-ÍNCH-M)
. DO 370 Kú=l, K l tM • •

K2=KO+M-1
IF (L-l ) 140,140,150

— 140- - IF ÍKO-K3) 145tl45f 150 -------- - --------- . ------------- ............. - - •• • J
C
C ' I N G R E S A N -pRlHtRü- i - X < AL E C U A L I 2 A O O R e - , •'-. '

. 145 .DO 147 I -KO,K2
X K 1 ( I ) = Xw3 í I )

._ .—. A f\¿ \ í—A.W * v i * "" ' " ' " "**—' —

147 C O N T I N U É
GO TQ 3 70 •

..f _ ..._ — ... • -- .......— _.

C INGRESA "NUEVO XK AÍ_ hLUALIZADGR
C .

... L50 I i = N C H ~ M - - - - - •
DO 155 I ^ K O , K 2

X K 1 Í I 1 ) = X U 3 Í I J -• '••--. - - *
X K 2 E 1 l ) - = X y 4 í i J

155 C O N T I N U É
-e-'-- •. -

C CALCULO 0£ UKtY¡<,hK
C

..-.. --- '-UK1-0.0
UK2=O.Ü

• 00 180 J=i tNCH
UK1=UK1+ í .hKlí J ) *XK1ÍJ ) ) - iMK¿í J ) *XK2 ÍJ ) 3
UK2=UK2-t- í r iKl í J ) *XK¿ í J ) ) + i HK2 ( J )* XK U J H

180 -CONTINUÉ
- I F t I f c C O P - U ) U 4 í l B 4 , i a i -

181 Y K 1 = 0 * 0
YK2-0 .0

. . DO 1Ü2 J = l t N O A
YK1 = YK1+Í A K l i J J *OK i . ( J J J - í AK2 t J ) * D K ¿ Í J ) )
YK2=YK2- * - í AKl í J

18?. CONTINUÉ

E K 2 = U K 2 - Y K 2 '
GO TO 166 - -

C - •
C CALCULO ÜE LUS VALiALS E S T I M A D O S AK , ÜK Y EKKLK



, FILE: ECUAL FORTRAN Al VM/-SP R E L É A S E 3*1 EXPRESS PuVb401+ SLU301

C
- 184 EK1 = UK1 - --- - -•-• - - -

EK2=UK2 . .
186 IF(EK 1-0.O í200,210,210
190 IF (EK2-0. 0 )220,240,240 --- -
200 AK=-1,0 , '

• GO TO 190 ' "
. „ ¿10 AK=1» O -.- - .-•"- -- - i-- - •- • —

GO TO 190 .. ".. , .. . .
, 2 2 0 BK=-1.0

240 BK=L.O
250 IFÍ110-NCH4)¿6ü,2¿Üt3JÜ
260 ERRTA=ERR1 A+AíiM IXkK i l üJ -AK) /FLOAT{2n - - -

ERRTB=£RRTG-* -AüS( í XK2Í1 1 O) -fíKJ 7FLÜATÍ2) }
GO TO 340

300 I l l=I10-NuH4 - —
ERRTA=ERRTA+-A&M í Xwl í 111) -AK ) j FLOAT í 2 \ .. .. ...
ERRTB^ERKT 6+ABSÍ í X^'2Í i l l}-bK)/f LOAT (2) } :"; - ' - ' . " . ' - • ; • ;

C CALCÜi.0 DE CÜEFIClbNThS H Y A , AL INSTANTE ( K+1 ) T
C . -,; '

PK2=EK2-BK
00 350 K=i ,NCH • ' - .-...

K) = HKHK)-MU*ÍXK1 (K J *PKH-XK2ÍK ) *PK2)

350 CGNTrNUE
c .. . •

I F Í K O P T 3 - Ü ) 9 0 0 , U 10 ,1010
900 L 1 = Í N U B [ T - 5 1 2 ) 7256

.. 1FÍL-LU j.001, lüOl ,10JO .
1000 W R I T E Í 3 , 3 5 I H h K l í K ) ,K.= i, i
L001 W R I T E Í 6 , 35 l ) í HKl í K ) jK = i , NCh J ^Vv

3 5 1 F O R i X A T í 7F1C.6 J . . . v;'. -
C '

1010 IFíIECUP-0 ) 35 ó ,356,^52
- - 352 00 355 K=i ,NCA

AK1(K)=AK1(KJ+LAMBDA*(UKi IKJ-PK1+DK2tK)*PK2)
A K 2 Í K ) = AK2 í K ) +L ArMBUA*í üKl ( K J*P K2-DK2Í K J *PK 1)

355 CONTINUÉ .
c ; •': í

IFÍKCPT3-0 )3¿6,356,80ü
.800 L1 = ÍNUBIT-512J /2S6 . .

I F Í L - L 1 ) 1003, 1003,100^1
1002 W R I T E Í 3 , J ¿ 1 ) I A K l t K J ,K=i , i \LA)
1003 W R l T Í H & r ^ i J l) í A K 1 Í K ) ,K=1 ,I \LA}

C '
C D E S P L A Z A M I h W T G Dfc Lu^ XK. EN LA MEMORIA DfcL hCUAL iZAÜÚR
C .. .̂ . •

356 K4 = M+l' • ^ i
DO 360 K.= K/-¡,,NLH
J = K-M
X K 1 í J J = X K 1 ( K )
X K 2 t J )*Xlv¿ ( K ) ' .

Ll



FILE: ECUAL FORTRAN Al VM/SP RALEASE 3-1 EXPRESS PU1B401+ SLU301

360 CONTINUÉ
IFÍ lECOP-ü 13/0,370,

362 DO 365 K=2,NCA
J-K-1
DKl( J) = D K 1 ( K )

* D K 2 Í J ) = O K ¿ Í K )
365 CONTINUÉ

—-••- DKl Í N C A J - A K ~
D K 2 ( N C A ) = t í K

370 CONTINUÉ
J=256-MCri4
DÜ 375 K=l,NCH4
X R 1 ( K ) = X J 1 ( J + K )
X R 2 (K )—XQ2 IJ-*-K ) —

375 CONTINUÉ
37.6 NBTR-256*L

C . CALCULO UE 'PROBABJL I.ÜAU ü£ ERROR PARCIAL
C - -

- •—PERRT A=tRKT/V i 25ó,0*FLbA1 ( L ) ) - - - - ...O , Y*
PERRTE=EiikTB/ (256 .0*J=LürtT ÍL ) ) ... "V' '"-'

. W R I T E i b ,37 8 ) N 8 T R , P c K K l A , H E R R T B S","
KRITE í 3 , 3 7 i J } W B 7 R 4 r j ¿ K K 2 A íPtKklü -

378 F O R M A T t T S , 'Nt5T-K=' f ¿ 5 , J 2 ^ j 'PA= ( ,F12i 10 , T45 , f P B= ' , F 12 . 1 O )
380 CONTINUÉ . ' ' ' ' . • - / *

C SALIDA DH RESULTAüüS EN TERMINAL .-v • :;

C • ' '.u-; :i
. . 38^- K R I T E Í 6 , 4 3 0 ) • - - - '". " !,-

430 FORiMAT Í1H1 f 3 0 X / ' R b S u L T A D O S " , / ,3 IX ,1 9Í * *' ) , J / ) !;.
- W R I T E Í 6 , 4 j 5 ) F O jFC 1 ,f;C ¿á D., EN , NU8Í T , P ERRTA, F ERKTb, LM » A L F A ' V.

.435 FORMAT í/,1 OX, ' .FRECUü^LlA CENÍ k AL: ' , 20X ,F 12 * 2 , J , lüX , ' f K EC JE«1^ C I A S A>
*ADB: ' ,19X, 2F.12.2,/ , ÍÜX, 'vílLbCl DAD DE MODULACIÓN: ' , 15X , F-12 . 2 , &

' */ , 10X , 'RELACIÓN -SERIAL AL RU IDO: • , 14X , F 12, 2 , • ^
*/,10X, 'NUMERü DE B ITb I Ral ADOS - ' 112X , .112 , J , lüX, * HK üBAB 1 L IOAD OE EH
*ROR TREN A: ' , IBXí FÍ2. luj/ r l O X r ' P R O B A B I LIDAD CE LKKÜK TREN 3 : ' , K
*18X,F12.1Ü,/, 10X, «iNbl AM t UE DECI SIGN: • , ¿.SX, J2 i / f.10X , ' E X C E S O OE .:
«ANCHO DE BANDA: 1 > 15X,MZ.4) ' -t^.

IF í IOPPR-U ) 55 ü ,550,440 - ' j,;
440 IF [I ECLP-U ) 4 6 4 , 4 6 4 J 4 5 J ' . ' ]/
450 W R I T E ( 6 , 4 o O ) N C A t L A r 1 Ü J A ' . . . . . ( ! '
460 F O R M A T t l O X ,' i \UHEKÓ Ub CuLMClENTES DLL FILTRO A: ' , 7X , 14, /, 10X',

* 1 P A K A M E T R u L A M B U A : ' i ¿ o X j h 1 2 . 8 J ' •
..... 464 W R Í T E (6 ,4üf í )NChí í - iU

"468 FORMATÍ lax, 'NUMERO ÜL LühFl Cl ENTES DEL F1LTRU H: ' , 7X , 14 , / , 10X',
*' P A R A M E TRu MU : ? ,32X, f-12,b )'

5 5 0 S T O P . . . . .
END



P I L E : F U E N T E F C R 7 R A N Al V M 7 S P • R E L E A S E 3 * 1 E X P R E S S PUT8401+ SLU301

• - • - S Ú B R U ! 1 N A D E G L ; N b K < \ C i U N Ü E T R E N D E D A T O S AK+j BK , QUE IN-
G R E S A A L S I S T E M A JL T R A N S M I S I Ó N . L A ü L N E R A U l u i s i S b R E A L I Z A •
M E D I A N T E L A S U U i i u T i ^ A D E B I B L I O T E C A - K A N U U - t W u L G E N E R A -

„.—. D A T Ü S A L E A T U R I u S C ^ N D I S T R I B U C I Ó N U M F U R M E , Y L A S E C U E N C I A
DE l " j Y -!';>, bí¿ o E . M h R A CGN D E C I S I Ó N S O B R E EL P U N T Ü CEN-
T R A L D E L A D l S T K l D J L l Ü N .

S U B R O U T I N h F ü h N T E ( AW -, X U i , Á Q 2 , M , IY )
C O M P L B X X^ ( 2 0 ^ 8 )
D I M E N S I Ó N X Q 1 Í 256 ) i XU¿ i 2:56 ) - - -- - -
Kl=0
I X - I Y ' -
DO 180 l = l , M , 8 : ' - -
K=I +7
K1=K1+1
C A L L - R A N O u Í I X , I Y . Y F L )
I X = 1 Y
J F (YFL-0, 5 J l i O t l Z O í l ^ U

110 XRE=-1.0 .- -
GÜ TO 130 ;

120 X R E = 1 , 0 ' • ' • • ' '
130 CALL R A N O u í I X í I Y , Y f L) - -

IX = IY
IF I YFL-0.5 J 140,150 r15U

140 XJM=-1*0 - - .« . - •
GÜ ro loo

150 XIM=1*0 '
160 XQ1 (K1)=XKE , ' - '•- -

x Q 2 í K i ) = x i K :;.,-;.
DO 170 j^=i ,K '•.;;'
X Q Í J ) = C M P L X Í X R E , X I M ) -' - :C:;'.-'

170 C O N T I N U É -"V.
180 C O N T I N U É • ' '.,•'-.

R E T U R N
E N D



FILE: HTX FORTKAN Al V.M/SP RELÉASE 3*1 EXPRESS Pul 8401+ SLU30.*'

FILTKU TRANSMISOR' LÜM C A R A C T E R Í S T I C A L CSENÜ 'bütiRtt L E V A D O

SJJBROUTINc
COMPLEX X y í
:PJl=3, 141593

* O
F1=FC*Í 1,0-ALFA)

DO-. 67 C I=¿ ,1024
F=PAF*í 1-1 í

630 Í
635;-;iF =

^ I N Í P1*
Y ,0* O )

fQ (2050-1 3 =
GO TO 670

650 Y=0.5*í l . U-SiN ÍP1*7*ÍF-I-C J / A L F A i 1
Y^= SQRTÍ YJ*PI*F-*T/SiNlPI*f*l )

_ _/^í~) ,T"i~l Í " / C ......... _ . .. _. ____ __ .__ ____ . ____ __ . ____ ___----- (jU 1 U o y_>

660 X Q Í I ) = C H P L X t Ü . 0,0,0)
XQ(2050-1J=CMPLXÍO,0 ,0 . üJ

"670 -CONTINUÉ • - • • • • - . . . . . - - • - - - - - - - - - - - . . . . . . . - - - - - -

' • XQU.Q25) = LMPLX (0.0,0.0)

- r t t í " -~.



FILE: C A N A L 3 fORTRAN Al V M / S P R E L É A S E 3,i tX PKh ¿>S PU1 8401 + SLU301

.C ..._. ,„.'—, SU BRÜT 1 KA CGN LA5 L,AKACÍ EKI ST íCAi DHL CANAL TELtFuMCü
C - CONSIDERADO,

SUBROUTZNt: CAN/0.3 í FU , ü
C O M P L E X X w i 2 0 4 8 ) , H F
PAF=D/255.ü

F2=400.U .. .....

F4=22CO.O
F5=27 CO.O

F6 7=3200.0
DO 570 I=¿.,1024

_ „ ________ F7=FO+PAF=¿Í E I- 1 ).. ' ___________ . ________ .
IF ÍF7-F4J570, 570,510

510 IFÍF7-F5)520, 520 ,530 .
------ 520 A— O. 0001034*^7+1,2274..-- ...... ... ......

HF=CMPLX( A ,0,0 )
X Q i I ) =X Qii } *HF ' '

______ _ ______ GO .TO 570 - - - . . ....... - ____ - _______________
530 IF( F7-FÓJ540, 540, 550
540 A=-0. 0001ü34*F7-í-1.2274

------ 545 TAO^Í 5 »6Ü ¿747* ALUCIO í F 7-)- 19. 225 ) *0, 00 1
TE1 A=2-Q*Pl*l J=7*TAu-lfaXlF7*TAQJ í

HF=CMPLX(A, -Y )
X Q í I 1 =x Q í i ) *rf F
GO TO 570 .

550- IF.Í F7—FU 7 ) 560 r 560 ,5B'J
560 A=-0*002tíl25

--. GO TO 545 • -
570 CONTINUÉ
580 DO 670 1=2,1024

I F Í F 3 ~ F 7 ) ó 7 0 r 6 7 0 , 610 ,

620 A=1.0
625 T A O = í - 2 , 5 0 3 6 t í * A L Ü G l U ( F 7 J 4-7 . 95 193 1*0 .001

I N Í r

GU TO ü70
630 IF (Ft-F 7) 040,640, 6'dÜ
640 A=0*005* f -7- l *0 '.

GO TO 625
670 CUMTINUE
6 8 0 RETURN . . . .

END



; : HRX - F O R T R A N 'Al V M / S P R E L É A S E 3 .1 E X P R E S S P Ü 1 Ü 4 0 1 + SLU301

-PILTRO RECEPTOR C'J^J LAR ACTER IST IC A C ÜSENÜ -'SDBRHHL fc VADÜ

S U B R O U T l N h H R X Í X Q í O , A L F A )
C O M P L E X X w : f 2 G 4 8 >
PI=3. 141ÍJV3

^PJ\F=D/256- O
S£<s=D/2 .0
*-Fl-=FC*U. ü - A L F A )

F 2 = F C * Í l . U + A L F A )
•-T— 1 * O /D ' — ' ~
00 670 1=2,1024

ÍI-1)

640
650

I F-í F-Flió / O , 670 , 640
I F ( F - F 2 ) 6 5 C I 6 5 ü I 6 6 u '

i / A L F A )
' • . . í jó ." o Ci D T" I V \ — -. — - .,....•», —~ i - - - _ . ir—. j. i . ,__ ™.p,.J ,,-Sj y ̂  J ^ J J

, v.'í;' X Q Í D ^ X Q Í l )*HF
•—"-—- XQ í 205O-1) =XQ í 20 50-1.)*riF

GO .TO 670
6 6 0 X Q Í I l = C r i P L X l O , 0 , 0 , 0 )

X Q ( 2 0 5 0 - U = C M P L X Í O , 0 ,0 .0)
6 7 0 C O N T I N U É

X Q ( 1025)^uHPLX[O.0 ,0 .0 )



FILE: DECÍS füRTKAN A L ' VM/SP RELÉASE 3.i EXPRESS PuT6¿r01 + SLU30 1

_f> j—— PROGRAMA DE- MUESTRtu Dt .LA-SENIAL hN EL RnCEPTüR. PARA EL
C ECUALIZAÜüR FSh Í P K A L T I U N A L L Y S P A C E D C C U A L I ¿ ¿ R S ) , LA VA~
>: RIAtíLt LN1 ÜA EL PK iMbK INSTANTE Uh MLESIkE.b üt LA SEN1AL.

w> EQUIVALE AL 1 N:>TAñi Ib -TO- LAS SIGUIENTES MUESTRAS .INGRESAN
C • . AL EüuALHADUR A LOS .INSTANTES ÍTO + K I /MJ , K=l,2,...

SUBROUTÍNf DECÍS (Xw ,X w3*X U^jN, LNJ.
COMPLEX X w í 2 ü ^ 8 í
DIMENSIÓN XQ3Í 2048),
J= O
I4=8/M
DO 320 J-LMj N,I4

X Q 3 ( J ) = R E A L Í X Q Í I
XQ4 (J )=AI

-320 -CONTINUÉ
RETURN
END

-ILE: RUIDO FORTRAN AL VM/5P RELÉASE 3.1 EXPRESS PUT84Ü1+ SLUJ01

SUBRUTINA D E - G E N L K A L i U N OE RUIDO GAUSS.IANÜ "
.U RUIDu GAJSSIAK-ü Eó &LNHKADC MEDIANTE LA SUbKüTiNA DE DIBLIC-
C - - TECA -C-AUSS-. t5TA bUBKJTINÁ KbCUIERL CEL VALu-K MtDIU, LA -

~e : DESVIACIÓN STANDAR, 'Y ' UNA SEMILLA. • ' •
•i.

SUBROUTINfc RJiüÜÍXjípoN)
—COMPLEX X W Í 2 U 4 8 ) ,XKJ ~ ' "

1X1=32572^739
IX2-5735¿b759

•AM=0.0 ' ' .'
DO 710 í-1 ,N -,'
CALL G A U ¿ o ( I X l , S . A M , V i ) - - " • - - - --}]
CALL GAU^i ( Í X ¿ t S i A M , V ¿ J ¡'
XRD=C,MPLX( VI, V ¿ ) . ' J

-- X Q ( I J=XwM I Í + X K D - -f -- - . '. '
IX1 = ( -1Í*1X1 , -• —
IX2 = ( - 1 ) * I X 2 . •..; • • •:

710 CONTINUÉ • ' - - J - .\W"* '
RETURN -A^) "
END ' ^*- "'



F I L E : F F T F O R T R A N A l V M / S P R E L É A S E 3 . 1 E X P R E S S PUTS401+ S L U J O . l .

C '
C . - S U B R Ü T I N A DE LA T R A N S F O R M A D A R Á P I D A DE F G U R I H R -FFT-
C

S U B R C U T I N E F 5 T ( X J , N E X )
__: C O H P L E X X w í 2048) , U , * ,1 . - -- .--' ,

PI=3, 14159265J.539793
N = 2 * * N E X ' '
N V 2 = N / 2 • • • • - i "— - - *—-
NM1=N-1 . . . . . ' . . ;,

IF í I . - G E * J í GO 70 5
T = X Q E J) '

X Q Í I) =T
5 K = N V 2 . . . '

-• — O""J . r" l r s « ' - ^ t * ' J i «jU I U ' / — •- —- " p—' ' •• ' ••— ••—•—-—_-

J=-HK . . . . . ...„ f\O

7 J = ,
00 20 L = l , N E X

- LE=Í

) ,-SIfvU PI /FLÜ AT t L E1J
U - C M P L X ( 1 » 0 ,0, O )
W ^ C M P L X í C ü S l P I / f L C A T
DO 20 J=1 ,LEL
DO 10 I = J, N , L E
I P = - I + L E Í
T = X Q Í I P ) * U
X Q [ I P ) = X G Í i ) - T

20 U=U*W
R E T U R N

— . . - E N D - .

F I L E : I N F F T ^ÜRTRAÍ-J A l - V M / b P R E L É A S E 3 . 1 E X P R E S S P u 7 b 4 0 i + SLU301

C
C
C

S U B R U 1 INA D E L A T K A N i J - U K M A D A I N V E R S A D E F ü b R I c R

...... S U B R O U T I N E ' IN FfT i Xw , M )
C O M P L E X X w í 2 0 4 8 i
DO 500 1=1, M
XQÍ T) = C O N J G Í X U ¡ I D ) ' "

.500 C U N T Í NUE
C A L L F F n x C . i l i
DO 550 1=1 ? M
X Q Í I ) = C Ü N J ¿ Í X w ( I ) )
X Q Í I » = X j l i J / F L C A T Í H )

' 550 " C O N T I N U É .. . . . . . .
R E T U R N
E N D



• FILE: ERROR .FCRTRAN 'Al VÍ4/SP RELÉASE 3.1 EXPRESS PUT8401+ SLU301

PROGRAMA D£ CALCULA ÜEL. tRROK SIN ECUAL Í2 ALi bN
'EL V A L O R DE LM DA LL INSTANTE DENTRO DEi. PEKi LDU DONDE SE
HACE LA DtLIMuN ^bBtxt £L BíTIU TRANSMTIDb

SUBROUTINE EkKCR í X*i ,X «1
COHPLEX X w í 2 ü ^ B )
DIMENSIÓN

DO 370 I=

Ü2, tRRTA, ERRTB,N, LN1J

¿)i , X Q 3 Í 2 5 6 J ,Xw^í 25ÓÍ .

,8

310
-

.320
330
340
..... ..
350
360

370

RRE=REALIXCÍ1 ) .)
RIH=AIMA'J( XOi 1 í J
IFtRRE-ü, u 1310,320,32O
X Q 3 ( J}=-1*0
GQ TO 330

IFí RItt-O.ü ) 340 ,3 50,350
X Q 4 Í J }=-l-, O
GO TO 360 . .. - ....... --------------------------------------
XQ4(J)=.1,0
ERRTA=ERKTA+ABSl í XjU J J ~Xw3 í J J J/FLOAT Í2) )
ÉRRTB=£RRTB+AIJSí í Xw2.[ J J -X U4{ J ),J 7FLLAT £ ^ J )
CONTINUÉ
RETURN

.LJ



ILE: FORTRAN Al V M / S P RELÉASE 3.1 EXPRESS PU16ACH- SLU301

_ _ . GENERACIÓN - D E NUMc-tbS -ALtATüRI OS CON DISTRIBUCIÓN UNIFORME-^
SUBRUJINA DE B lbL lJTHLA PARA S I S T E M A 1 fiM 370/138

Nt RAiNCÜÍ IX, IV, Y h L 3 --------------------------------- ...... -••

IF (IY 15,6,6
IY-UY-t-214-7483647-

YFL~YFL*Ü*4656613E-9
DCT11 R W.tsciur-iN * — -••——— •— ——

E NO

.,- ILE: GAUSS FORTRAN Al V M / S P R E L É A S E 3.1 EXPRESS PUTS401+ SLU30 1

-GENERACIÓN DE 'NJHtKOó A L E A T O R I O S CON D ISTRIBUCIÓN NORMAL
SÜ'BRUT INA DE 81¿Liur.cCA PARA SISTEMA IBM' 370/138

:- GAOSSí IX,S ,AM, V) — -- - «- - -

^'DO 50 1=1,12
1__ C A L L - RANÚU ( IX, 1Y, YJ

IX=IY
50 .A = A+Y

V='( A-6.0)
RETURN •
E NO •
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