yk:XkA yk—lA yk-zA Yk - 3 (3.90)

En donde x representa el digito binario de entrada y yx representa e k-esmo digito de salida
codificado. Ya que la expresion involucra (j-2)= 3 bits precedentes vy, existen j=5 niveles de
amplitud. A continuacion, la secuencia binaria{yy} es transformada en un tren de pulsos polibinario
{z} d sumar algebraicamente € bit actua de la secuencia{y} alos (j-2) bits precedentes de {y}.
Por lo tanto, z, modulo 2=x, y los elementos binarios uno y cero son mapeados a valores de pulsos
pares e impares en la secuencia {z}. Note que cada digito en {z} puede ser detectado
independientemente a pesar de la fuerte correlacion de bits. La ventaja principa de tal esquema de
codificacion es la redistribucion de la densidad espectral de la secuencia origina {xc}, de manera de
favorecer las frecuencias bajas, y contribuir al mejoramiento de la eficiencia del ancho de banda.

3.9. CONCLUSION

En este capitulo hemos considerado €l primer paso importante en un sistema de comunicaciones
digital: transformar la fuente de informacién (textual o analégica) en una forma compatible con los
sistemas digitales. Tratamos con varios aspectos de muestreo, cuantizacion, y modulacion por
codificacion del pulso (PCM). También consideramos la seleccion de formas de onda PCM para la
transmision de sefidles através del canal de comunicaciones.

Describimos la deteccion de sefiales binarias inmersas en ruido Gausiano en términos de dos etapas
basicas. En la primera etapa, la forma de onda recibida se reduce a un nimero red, z(T), y en la
segunda etapa se redliza la decision acerca de su forma de onda original, a comparar z(T) con un
umbral. Discutimos la mejor manera de seleccionar tal umbral. Se demostré que un filtro linea
conocido como filtro acoplado o correlador es la mejor opcion para maximizar la SNR L,y por lo
tanto minimizar la probabilidad de error.

Definimos la interferencia entre simbolos (1SI) y explicamos la importancia del trabajo de Nyquist
que estableci6 e ancho de banda minimo tedrico para la deteccion de simbolos sin ISI. También
introducimos el concepto de codificacion duo-binaria que afiade una cantidad controlada de ISl para
conseguir e mejoramiento de la eficiencia del ancho de banda a expensas de incrementar la
potencia de la sefid.
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filtro coseno es no causa y por lo tanto no redizable, este puede aproximarse fécilmente. La
implementacion de la técnica de precodificacion descrita en la seccion 3.8.3 puede conseguirse
primero al codificar diferencialmente la secuencia binaria {x,} para producir la secuencia {w} (vea
los ejemplos anteriores). Después, |a secuencia de pulsos {w,} se filtra mediante € filtro coseno de
lafigura 3.43 con ecuacion 3.88.

Ap (it
e O,
2T A He(f) (t/ )
sinc(t/T /N sinc(t-T/T)
/o
,"/ \\“\‘
o N\ e >

2T 0 vt T 0 T t

Figura 3.43. Filtro coseno. (a) Funcion de transferencia. (b) Respuesta al impul so.

3.8.5. Comparacion entre las codificaciones binaria y duo-binaria

La técnica duobinaria introduce correlacion entre las amplitudes de los pulsos, mientras € més
restrictivo criterio de Nyquist asume que las amplitudes de los pulsos transmitidos son
independientes unas de otras. Hemos demostrado que la codificacion duobinaria puede explotar esta
correlacion controlada para conseguir cero ISl en la transmision de sefiales, utilizando un ancho de
banda mas estrecho ¢Conseguimos este mejoramiento del desempefio sin pagar precio alguno? Casi
siempre existe un compromiso involucrado. Se analizé que la codificacién duobinaria requiere tres
niveles de amplitud, comparado con el uso de dos niveles de la codificacion binaria. Recuerde la
discusion de la seccion 3.6, en donde comparamos el desempefio y los requerimientos de potencia
de la sefid para hacer decisiones PCM de ocho niveles contra las decisiones PCM de dos niveles.
Para una cantidad fija en la potencia de la sefia, la facilidad de hacer decisiones adecuadas esta
inversamente relacionada con €l nimero de niveles que se deben distinguir en cada forma de onda.
Por lo tanto, no debe ser sorprendente que a pesar de que la codificacion duobinaria consigue cero
ISl requiriendo un ancho de banda minimo, la codificacién duobinaria también requiere més
potencia que la codificacion binaria, para un desempefio equivalente contra el ruido. Para una
probabilidad de bit erroneo dada, Pg, la codificacion duobinaria requiere aproximadamente 2.5dB
adicionales de SNR que la codificacion binaria, mientras solo utiliza el 1/(1+r) del ancho de banda
que la codificacion binariarequiere, en donde r es € factor de roll-off.

3.8.6. Codificacion poli-binaria

La codificacion duobinaria puede extenderse a més de tres digitos o niveles de amplitud, resultando
en una mayor eficiencia del ancho de banda; tal sistema es [lamado poli-binario. Considere que un
mensgje binario con dos niveles de codificacion se transforma a una sefid con j niveles de
codificacién desde cero hasta j-1. La transformacion de una sefial binaria a una poli-binaria se lleva
a cabo en dos etapas. Primero, la secuencia binaria origina {x}, que consiste de unos y ceros
binarios, se convierte en otra secuencia binaria {yx} como sigue: El digito binario actua de {y.} se
forma de la suma médulo 2 de los (j-2) digitos inmediatamente precedentes de {ys} y € digito
actual x,. Por g emplo, sea
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Figura 3.42. Funcion de transferencia del filtro digital.

Hy(f)=1+eT (3.85)
La ecuacion 3.85 se obtiene recordando la siguiente propiedad de desplazamiento en el tiempo del
andlisis de Fourier

S x(t)« X(f)
Entonces X(t-to)« X(f)ei®re
Y también recordando que para el impulso unitario
dit)« 1
Por otra parte, la funcién de transferencia del filtro rectangular ideal, Hx(f) es por definicion

T para\f\<i

|
Ho(f) =1 oT (3.86)

{0 otrocaso

La funcion de transferencia global equivalente, He(f), del filtro digital en cascada con € filtro
rectangular ideal esta dada por

He(f)=H1(F)H(f) para [f|l<(1/2T)
He(f)=(1+e7M)T (3.87)

He(f)=T("" +e7T)e T

i 1
1 2T cos(pfT ara| f| < —
(1) = | 7 0P paaifi< oy

{o otro caso

(3.88)

Entonces H,(f) tiene un roll-off gradual para la pendiente de la banda de paso, como se muestra en
la figura 2.43a. La funcion de transferencia puede aproximarse utilizando filtros analdgicos
realizables; no se necesita un filtro digital separado. La funcién duobinaria equivalente es conocida
como filtro coseno (no confundir con e filtro de pendiente coseno de la seccion 3.7.1). La
respuesta a impulso, he(t), se puede encontrar a calcular la transformada de Fourier inversa de
H(f), apartir de la ecuacion 3.87

he(t) = sincds O+ sinc® T 9 (3.89)
el o el g

Esta funcidn es graficada en la figura 2.43b. Para cada impulso, d(t), a la entrada de la figura 3.39,
la salida es hy(t) con polaridad apropiada. Note que sdlo existen dos muestras diferentes de cero, en
intervalos de T segundos, dando origen a una ISl controlada en bits adyacentes. La ISl introducida
es eliminada al usar el procedimiento de deteccion descrito en la seccion 3.8.2. No obstante que €l
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Figura 3.40. Sefializacion duobinaria con precodificacion.
Ejemplo Precodificacién duobinaria

llustre las reglas de codificacion y decodificacion duobinaria usando la precodificacion
diferencia de la ecuacion 3.84. Asuma la misma secuencia del ejemplo anterior.

Solucion.
Secuencia binaria { xc} 1 O 1 0
Secuencia precodificada wi=x A wi., 0 0 1 1 0 1 1
Amplitudes bipolares { wy} -1 -1 1 1 -1 1 1
Regla de codificacion y=wi+wk-1 -2 0 2 O 0 2
Regla de decodificacion S Yk=%2, decida que R« =cero binario
S Y« =0, decidaque R« =uno binario
Secuencia binaria decodificada{ R« } 0 1 0 1 1 O

La precodificacion diferencial habilita la decodificacién de la secuencia{ Y« } a hacer una

decisién sobre cada muestra recibida, sin depender de decisiones previas que causarian la
propagacion de los errores. La principal ventgja es que en € eventual caso del error por
ruido, tal error no se propaga sobre otros digitos. Note que € primer bit en la secuencia
binaria precodificada diferencialmente {w} es una eleccion arbitraria. S en e bit de
inicio en {w} se elige un binario uno en lugar del binario cero, e resultado decodificado
sera el mismo.

3.8.4. Funcion de transferencia duo-binaria equivalente

En la seccion 3.8.1 se describio la funcion de transferencia como un filtro digital a incorporar un
retardo de un digito, seguido de una funcién de transferencia rectangular ideal. Examinemos ahora
el modelo equivalente de la figura 3.39 mostrado en lafigura 3.41

Filtro digital Filtro rectangular

x« —m hy(t) »  hy(t) +— Alcand

Yi=XkHXir1

Figura 3.41. Funcion de transferencia duobinaria equival ente.

Para € caso del filtro digital, su funcion de transferencia, H,(f), es como se muestra en la figura
3.42
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Ejemplo. Codificacion y decodificacién duobinaria.

Use la ecuacion 3.83 para demostrar |a codificacion y decodificacion duobinaria para la
siguiente secuencia: {x}=00101 1 0. Considere a primer hit de la secuencia como €
bit deinicio y no como parte de los datos.

Solucién

Secuencia binaria { xc} O 0 1 0 1 1 O

-1 -1 1 -1 1 1 -1
2 0 0 0 2 O

Amplitudes bipolares { x}

Regla de codificacion y=Xy+Xx.1

Regla de decodificacion S =2, decida que R« =+1 (0 uno binario)
S Yk=-2, decida que R« =-1 (0 cero binario)
S Y« =0, decida el opuesto aladecision previa

Secuencia bipolar decodificada { R« } -11 -1 1 1 -1
Secuencia binaria decodificada{ R« } 0 1 0 1 1 O

Laregla de decision implementa simplemente la resta de cada decision R« - 1 de cada $« .

Una desventgja de esta técnica de deteccion es que una vez que se comete un error, éste
tiende a propagarse, ocasionando errores futuros, ya que la decision actua depende de
decisiones previas. Un medio para evitar tal propagacion de errores es la precodificacion.

3.8.3. Pre-codificacion

La precodificacion se consigue a codificar diferencialmente primero la secuencia binaria {x} en
una nueva secuencia binaria{wc} como sigue

Wi = Xk A Wi - 1 (3.84)

en donde e simbolo A representa la suma médulo 2 (equivalente a la operacion légica or
exclusiva) de los digitos binarios. Laregla de adicion médulo 2 es

0Ao0=o0
oA 1 =1
1 A 0 =1
1A 1=0

La secuencia binaria {ws} es convertida entonces en una secuencia de pulsos bipolares, y la
operacion de codificacion precedente es la misma que en e eemplo anterior. Sin embargo, con
precodificacion, € proceso de deteccion es muy diferente a la deteccion duobinaria ordinaria, como
se muestra en € siguiente giemplo. El modelo de precodificacion es mostrado en la figura 3.40; en
esta figura es implicito que la suma moédulo 2 que produce la secuencia precodificada {w} es
aplicada sobre digitos binarios, mientras que e filtrado digital que produce la secuencia {yi} es
aplicada sobre pulsos bipolares.
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3.8.1. Codificacion duo-binaria

Para entender como se introduce ISl controlada en |a sefidizacion duobinaria, miremos a, modelo
del proceso. Podemos pensar el proceso de codificacion duobinaria como e proceso implementado
en lafigura3.39.

Filtro digita Muestreo
« Filtro Qi:
« - T5 T rectangular Decodificador |-+ {%
7| e {54
Retadode T VXt X ruido

segundos

Xi-1

Figura 3.39. Sefializacion duobinaria.

Asuma que una secuencia de simbolos binarios {x} sera transmitida a una tasa de R simbolos/s
sobre un sistema que tiene un espectro rectangular ideal con ancho de banda W=R/2=1/2T Hz. Uno
se podria preguntar: ¢Coémo difiere e espectro rectangular de la figura 3.39 de la caracteristica
irredlizable de Nyquist? Este tiene la misma caracteristica ideal, pero no estamos tratando de
implementar tal filtro rectangular ideal. Es solo una parte del modelo equivalente que es usada para
el desarrollo de un filtro que es més sencillo de aproximar. Antes de ser formados por € filtro idedl,
los pulsos pasan a través de un filtro digital smple, como se muestra en la figura 3.39. El filtro
digital incorpora un retardo de un digito; a cada pulso que llega, € filtro le suma € vaor del pulso
previo. En otras palabras, para cada pulso en € filtro digital, se obtiene como salida la suma de dos
pulsos. Cada pulso de la secuencia{y,} alasaidade filtro se puede expresar como

VXt Xi- 1 (3.83)

Ya que la amplitudes de {y} no son independientes, cada digito yx porta con la memoria de un
digito anterior. La ISl introducida a cada digito yx viene sdlo del digito precedente x..,. Esta
correlacion entre las amplitudes de los pulsos { yx} puede ser pensada como una forma controlada de
ISl introducida por €l codificador duobinario. La interferencia controlada es la esencia de esta
técnica, ya que en €l detector tal interferencia controlada puede ser removida tan facilmente como
fue afadida. La generacion de la secuencia {yx} es seguida por la aplicacion del filtro ideal de
Nyquist que no introduce ISI. En & muestreador del receptor, de la figura 3.39, se esperaria
recuperar exactamente la secuencia {y,} en la ausencia de ruido. Debido a que todos los sistemas
experimentan contaminacion por ruido, nos deberiamos referir a la secuencia recibida {y,} como
una estimacion de la secuencia {yi} y distinguirla de la origina como { yx}. Al remover la

interferencia controlada mediante € decodificador duobinario, se obtiene una secuencia estimada,
{ R} delasecuenciaoriginal {x}

3.8.2. Decodificacion duo-binaria

Si d digito binario xc esigual a £1, entonces al usar la ecuaciéon 3.83, y tiene uno de tres valores
posibles: +2, 0, 0 —2. El cédigo duobinario resulta en una salida de tres niveles: en general para una
transmision de M niveles, la sefializacion por respuesta parcia resulta en 2M-1 niveles de salida. El
proceso de decodificacion involucra e procedimiento inverso a la codificacion, es decir, substraer
ladecision x., del digito yx. Considere € siguiente jemplo.
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Figura 3.38. Filtro transversal.

El criterio para seleccionar los coeficientes ¢, esta tipicamente basado en la minimizacion ya sea de
la distorsién de pico o de la distorsion cuadrética media. La minimizacién de la distorsion de pico
pude ser conseguida a seleccionar los coeficientes cn de manera que la salida del ecualizador sea
forzada a cero en N puntos de muestra en cualquier lado del pulso deseado. Esto es

il parak =0
|

(3.82)
10 parak =1, +2,...,xN

Yk =

Resolviendo para cn a combinar las ecuaciones 3.79 y 3.81 y resolviendo 2N+1 ecuaciones
simultaneas. La minimizacion de la distorson cuadrdtica media resulta en 2N+1 ecuaciones
simultaneas.

Existen dos tipos generaes de eculizacion automédtica. La primera, ecualizacion preset, transmite
una secuencia de entrenamiento que es comparada en e receptor con una secuencia generada
localmente. Las diferencias entre las dos secuencias son usadas para especificar |os coeficientes c,.
Con e segundo método, ecualizacion adaptiva, los coeficientes son continua y automaticamente
gjustados directamente de los datos transmitidos. Una desventgja de la ecualizacion preset es que
esta requiere una sesion inicial de entrenamiento, la cual debe ser repetida después de cuaquier
corte en la transmision. También, un cana variante en e tiempo puede degradar en ISl ya que los
coeficientes estan fijos. La ecualizacion adaptiva puede desempefiarse bien s el desempefio en error
del canal es satisfactorio. Sin embargo, s e desempefio en error del cana es pobre, los errores
recibidos del canal pueden impedir que e algoritmo converja. Una solucién comun emplea
ecualizacion preset inicialmente para proporcionar un buen desempefio en error de canal; una vez
que la transmision comienza, € sSistema conmuta a un agoritmo adaptivo. Una cantidad
significativa de investigacion y desarrollo ha tomado parte en €l area de la ecualizacion durante las
tres pasadas décadas.

3.8. CODIFICACION POR RESPUESTA PARCIAL

En 1963, Adam Lander mostré que es posible transmitir 2W simbolos/s con cero IS, utilizando €
ancho de banda minimo tedrico de W Hz, sin utilizar filtros con pendiente infinitamente vertical.
Lender utilizd una técnica conocida como sefializacion duobinaria, también designada con los
nombres de sefializacion por respuesta parcial y codificacion correlativa. Laidea bésica atrés de
la técnica duobinaria es introducir una cantidad controlada de 1Sl en el flujo de datos en lugar de
intentar eliminarla completamente. Al introducir interferencia controlada entre pulsos, y a cambiar
el procedimiento de deteccidn, Lender cancela la interferencia en e detector y consigue €
empaguetamiento de 2 simbolos/s/Hz, una cantidad que habia sido considerada irrealizable.
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Weem 3 (logzL) F;S Hz

Wpcm® ¥2(8bits/'simbol 0)(8000simbol 0s/s)=32kHz

El circuito analdgico de voz de 3kHz generalmente requerira de 4kHz de ancho de banda
(incluyendo un ancho de banda de separacion entre canaes, conocido como bandas de
guarda). Por lo tanto, e formato PCM utilizando 8bits para la cuantizacion requiere al
menos ocho veces el ancho de banda del formato anal égico.

3.7.2. Ecualizacion

En sistemas précticos, |a respuesta en frecuencia del canal no es conocida con suficiente precision
para permitir el disefio de un receptor que compense por ISl en todo momento. En la préctica, €
filtro para mangjar la ISl en €l receptor contiene varios pardmetros que son gjustados sobre la base
de mediciones de las caracteristicas del canal. El proceso de corregir la distorsion inducida por €l
cana es conocida como ecualizacion. Un filtro transversal (una linea de retardo con etapas de
retardo de T segundos, en donde T es la duracion del simbolo) es una eleccion comin para € filtro
de igualacién. Las salidas de las etapas de retardo son amplificadas, sumadas, y aimentadas a un
dispositivo de decision. Los coeficientes de las etapas de retardo, cn, son especificados para restar
los efectos de la interferencia de simbolos adyacentes a simbolo en e tiempo deseado. Considere
gue existen (2N+1) etapas con coeficientes C.y, C.n+1, ..., Cy COMO Se muestra en la figura 3.38. Las
muestras de salida, {yx}, del ecualizador son entonces expresadas en términos de las muestras de
entrada, {xc}, y de los coeficientes de las etapas como

N
Vo= Q¢ X, =-2N, .., 2N (3.78)
n=-N

Al definir las matricesy, ¢, y X como

&.on &y
¢ U ¢.u
¢ u e u
y = gyo l:' c= g:o l:' (379)
¢ ¢ u
¢ u ¢ u
&.n H &y H
e X y 0 0 0 Ou
& a
e Xy 0 a
¢ 4
_é a
X=a Xy Xn-1 Koz XN XN( (3.80)
€. u
e u
g 0 0 0 ... Xy Xy1i0
& ]
8 0 0 o .. O Xy 0
podemos simplificar el calculo para{yi} como sigue
y=XC (3.81)
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Cuando el espectro de la figura 3.36b es desplazado a una frecuencia superior, las partes
negativa y positiva del espectro en banda base son desplazados a la frecuencia superior,
duplicando & ancho de banda de transmision requerido. Como el nombre lo implica, la
sefial DSB tiene dos bandas laterales: la banda lateral superior (USB), derivada de la
parte negativa del espectro en banda base, y la banda lateral inferior (LSB) derivada de
la parte negativa del espectro en banda base.

A h(t-t,)

4 H()

to

(@ (b)
Figura 3.37. (a) Forma del pulso modulado. (b) Espectro DSB de pendiente coseno.

Ejemplo. Circuitos de telefonia digital

Comprare los requerimientos de ancho de banda del sistema para un circuito de voz de
telefonia analégica contra un circuito de voz digital PCM para sefides anaégicas de
3kHz. Asuma que la tasa de muestreo de la conversion analdgica a digital (A/D) es 8000
muestras/s. También asuma que cada muestra de voz es cuantizada usando uno de 256
niveles (cuantizacién de 8 bits).

Solucién

El resultado del proceso de muestreo y cuantizacion da origen a una sefid PAM
cuantizada con 256 niveles diferentes. De la ecuacion 3.76 podemos escribir e ancho de
banda requerido del sistema (sin ISI) para R, simbolos/s es

W3F;SHZ

En donde €l signo de igualdad se cumple Unicamente para € filtrado de Nyquist. Para la
transmision PCM multinivel con L=256 niveles, cada muestra es convertida en I=log,L=8
bits. Por lo tanto & requerimiento de ancho de banda para transmitir voz PCM con
palabras de 8 bits es
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Wpse=(1+r)Rs (3.77)
Ejemplo. Requerimientos de ancho de banda

(@). Encuentre e minimo ancho de banda requerido para la transmisién banda base
PCM de 4 niveles con una tasa de transmision de 2400bits/s s la caracteristica de
transferencia del sistema consiste de un espectro con pendiente coseno y 100% de
exceso de ancho de banda (r=1).

(b). La misma secuencia PCM se modula con portadora senoidal, de manera que €
espectro banda base se desplaza a la frecuencia portadora f,. Encuentre e minimo
ancho de banda DSB para transmitir la secuencia PCM multinivel modulada.
Asuma que la caracteristica de transferencia es la misma que la del inciso (a).

Solucién
(a). M=2"; entonces M=4 nivelesy k=2 bits.

R _ 2400

Tasa de simbolos o pulsos Rs = M =1200 simbolos/s

Minimo ancho de banda W="2(1+r)Rs=Y2(1+1)1200=1200Hz

La figura 3.36a ilustra € pulso PCM recibido en € dominio del tiempo, una
aproximacion a h(t) de la ecuacion 3.75. La figura 3.36b muestra la transformada de
Fourier de h(t), e espectro de pendiente coseno. Note que € ancho de banda requerido,
W, empieza en una frecuencia cero y se extiende hasta f=1/T; este es el doble de tamarfio
del minimo ancho de banda tedrico de Nyquist.

Ant,) A H(f)

T to+T

to -UT 0 uT

(@ (b)

Figura 3.36. (a) Formadel pulso. (b) Espectro de pendiente coseno.
(b). Como en la parte (a),
R,=1200 simbolos/s
Wpss=(1+r)R=(1+1)1200=2400Hz

La figura 3.37a muestra la forma del pulso PCM multinivel modulado. Esta forma de
onda puede ser vista como el producto de una portadora senoidal de ata frecuencia
contra una forma de onda con la forma del pulso de la figura 3.36a. El espectro de la
figura 2.36b muestra que e ancho de banda modulado, Wpss, €5
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Figura 3.35. Filtro de pendiente coseno. (&) Funcion de transferencia. (b) Respuesta a impul so.

Recuerde que para cero IS, se debe elegir la forma del pulso recibido que sea igua a h(t); solo se
puede hacer esto en forma aproximada, ya que hablando estrictamente, el espectro del filtro de
pendiente coseno no es realizable fisicamente. Una caracteristica de frecuencia realizable debe tener
respuesta en € tiempo que sea cero antes de la aplicacion del pulso, que no es e caso paralafamilia
de filtros de pendiente coseno. Estos filtros no realizables son no-causales (la respuesta al impulso
comienza en € tiempo t=-¥). Sin embargo, una version retardada de h(t), digamos h(t-t,), puede
generarse aproximadamente por filtros reales si e tiempo de retardo t, es elegido de tal manera que
h(t-t,)»0, para t<0. Note que en la figura 3.35b los errores de temporizacion aln resultan en algo de
degradacion por 1S| cuando r=1. Sin embargo el problema no es tan serio como cuando r=0, ya que
las colas de la forma de onda h(t) son de mucho menor amplitud comparadas contra r=1.

La restriccion en € ancho de banda de Nyquist enuncia que € minimo ancho de banda requerido
por € sistema, W, para una tasa de simbolos Rs simbolog/s sin 1S, es R/2 Hz. Una expresion mas
generd entre el ancho de banda requerido y la tasa de transmision de simbolos contemplando €l
factor de roll-off, r, puede enunciarse como

W = ; (1+1)Rs (3.76)

Entonces con r=0, la ecuacion 3.76 describe € ancho de banda ideal requerido por un filtro
rectangular ideal, también conocido como filtrado de Nyquist. Las sefides paso banda moduladas
(sefid es banda base que han sido desplazadas en frecuencia), tales como las moduladas en amplitud
(ASK) y fase (PSK), requieren dos veces e ancho de banda de transmision que el equivalente para
sefidles banda base. Tales sdles tradadadas en frecuencia, que ocupan € doble de su
correspondiente ancho de banda en banda base, son conocidos como sefiales doble banda lateral
(DSB). Por lo tanto, para sefiales moduladas en ASK y PSK la relacion entre el ancho de banda
DSB requerido, Wpsg, Y latasa de transmisién de simbolos, R, es

44 de 54



1 para| f| <2Wo- W
aE‘f‘+W - 2/\/09
| 4 W-wo
0 para| f| >W

i

I
H(f)=:’0032 para 2Wo - W<‘f‘<W (3.74)

i

i

|

en donde W es & ancho de banda absoluto, y W=1/2T representa el minimo ancho de banda de
Nyquist para el espectro rectangular y —6dB de ancho de banda (o punto de media amplitud) para €l
espectro de pendiente coseno. La diferencia (W-W,) es conocida como € exceso de ancho de
banda; note que W=W, para €l espectro rectangular. El factor de roll-off esta definido como r=(W-
W,)/W,. Este representa el exceso de ancho de banda dividido por el ancho de banda del filtro de
6dB (la fraccidn del exceso de ancho de banda). Para un W, determinado, r especifica el exceso del
ancho de banda requerido (como una fraccion de W,,) y caracteriza el paso del roll-off del filtro. La
caracteristica para e filtro de pendiente coseno se muestra en la figura 3.35a para valores de r de 0,
0.5y 1. El factor roll-off r=0 es e caso para e minimo ancho de banda de Nyquist. Note que
cuando r=1, e exceso de ancho de banda requerido es 100%; un sistema con tal caracteristica
espectral puede proporcionar una tasa de simbolos R; utilizando un ancho de banda de Ry Hz (dos
veces e ancho de banda de Nyquist), proporcionando entonces un empaguetamiento de
1simbolo/s/Hz. Larespuesta al impulso correspondiente a H(f) de la ecuacion 3.74 es

h(t) = 2We[sinc(2Wot)] Clos[fo(v\(/"" 'WV:’)"t)zt] (3.75)

Tal respuestaa impulso es mostrada en la figura 3.35b paravaloresder igualesa0, 0.5, y 1.
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un sistema con ancho de banda W=1/2T=R¢/2 Hz puede soportar una tasa de transmisién méxima de
2W=1T=R, simbolos/s sin ISl (restriccién en el ancho de banda de Nyquist). La figura 3.34b
muestra como se evita la ISl. La figura muestra dos pulsos sucesivos recibidos, h(t) y h(t-T).
Aunque h(t) tenga una cola larga, ésta pasa por cero en e instante en que h(t-T) es muestreada en
t=T y por lo tanto no ocasiona degradacién en € proceso de deteccidn. Con tal forma de onda ideal
recibida, la maxima tasa posible de simbolos transmitidos en segundos por hertz, conocida como la
tasa de empaquetamiento de simbolos, es 2 simbolos/s/Hz, sin ISI.

AH( h(t)

S AP SO S >t
12T 0 V2T T T

@ (b)

Figura 3.34. Caracteristicade Nyquist para cero 1Sl. (a) Funcion de transferencia rectangular ideal.
(b) Respuesta a impulso.

¢Que dice larestriccion en e ancho de banda de Nyquist acerca del maximo nimero de bityHz que
pueden ser recibidos sin |SI? Este no dice nada acerca de bits, directamente. La restriccion trata solo
con pulsos o simbolos y la habilidad de detectar sus valores de amplitud sin distorsién de otros
pulsos. La asignacion de cuantos bits puede representar cada simbolo es un tema que se aborda por
separado. En teorfa, cada simbolo puede representar M niveles o k bits (M=2"); conforme M o k
crece en vaor, también crece la complejidad del sistema. Por jemplo, cuando k=6 bits/simbolo,
cada simbolo representa uno de M=64 niveles. El nimero de bits/'s’Hz que un sistema puede
soportar es denominado como laeficiencia del ancho de banda del sistema.

Para la mayoria de los sistemas de comunicaciones (excepto para espectro disperso), nuestro
objetivo es reducir el ancho de banda requerido por e sistema tanto como sea posible; Nyquist nos
ha proveido con las limitaciones basicas para tal reduccion en e ancho de banda ¢Qué ocurriria si
intentdramos forzar a sistema a operar por debagjo del ancho de banda que dicta la restriccion de
Nyquist? Encontrariamos que al restringir €l ancho de banda |os pulsos se dispersarian en el tiempo;
esto degradaria el desempefio de la probabilidad de bit erroneo, debido a incremento en lalSl.

3.7.1. Forma realizable de H(f) para reducir la ISl

El requerimiento de Nyquist para la forma del pulso sinc(t/T) no es fisicamente realizable ya que
éste impone un ancho de banda con banda de paso cero (bordes verticales) y un tiempo de retardo
infinito (la respuesta al impulso comienza en -¥ ), También, con tales caracteristicas, el proceso de
deteccion seria muy sensible a pequefios errores en los tiempos de duracion de los pulsos. En la
figura 3.34b e pulso h(t) tiene valor cero en los pulsos adyacentes solo cuando € muestreo es
realizado exactamente en e correspondiente tiempo de muestreo; los errores en tal tiempo producen
ISI. Por lo tanto, no podemos implementar sistemas utilizando e ancho de banda de Nyquist;
necesitamos proveer algun “exceso de ancho de banda’ més al& del minimo tedrico. Una funcion
de transferencia frecuentemente utilizada, H(f), es denominada como el filtro de pendiente coseno.
Este puede expresarse como
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muestras de tope plano. En cualquier caso, éstos son filtrados por € transmisor por un filtro paso
bajas con € objeto de confinarlos a un ancho de banda deseado. Las reactancias del cana pueden
ocasionar variaciones en amplitud y fase que distorsionan la forma de onda original de los pulsos.
El filtro receptor, conocido como ecualizador, debe ser configurado para compensar la distorsion
causada por € transmisor y e canal. En un sistema binario NRZ-L, el detector hace decisiones de
simbolo a compara los pulsos bipolares recibidos con un umbral; por ejemplo, el detector decide
gue un binario uno fue enviado s & pulso recibido es positivo, y que un cero binario fue enviado s
se recibe un pulso negativo. La figura 3.33b ilustra un modelo conveniente para el sistema de la
figura 3.33a, englobando todos los efectos de filtrado en un sistema equivalente con funcién de
transferencia H(f)

H(f)=Hy(f)H.()H.(f) (3.73)
o % t=kT
X 2T | Filtrode /\ \2T | ca |»| Filtrode _K_> Detector |
0T transmision [ 5 T i recepcion “
X3 T
ruido
@
X1 X2
X 2T H(f)
0 — () Detector > Rk

X3

(b)

Figura 3.33. Interferencia entre simbolos. (a) Sistema banda base. (b) Modelo equivalente.

En donde Hy(f) caracteriza €l filtro de transmision, He(f) € modelo de filtro parael cana banda base,
y H:(f) el filtro de ecualizacion en e receptor. La caracteristica H(f), entonces, representa la funcion
de transferencia compuesta debido al filtrado en cadena de diversas localidades, transmisor-canal-
receptor. Debido a los efectos de filtrado en el sistema, los pulsos recibidos se solapan uno sobre
otro como se muestra en la figura 3.33b; la cola de un pulso se “sumerge” en los intervalos de
simbolo aledafios de manera que interfieren en el proceso de deteccion; tal interferencia es conocida
como Interferencia Entre Simbolos (ISI). Aun en la ausencia de ruido, las restricciones en €l
ancho de banda del sistemay € filtrado dan origen a la ISl. En la préctica, Hc(f) es usuamente
especifica, y e problema consiste en determinar Hy(f) y H.(f) tales que la ISl sea minimizada a la
salida de H(f).

Nyquist investigé en 1928 el problema de especificar la forma de un pulso recibido de manera que
no se produzca ISl en € detector. El mostré que € minimo ancho de banda tedrico del sistema
requerido para detectar R simbolog/s sin ISl, es R/2 Hz. Esto ocurre cuando la funcién de
transferencia globa del sistema, H(f), es rectangular, como se muestra en la figura 3.34a. Cuando
H(f) estal filtro rectangular ideal con ancho de banda 1/2T, su respuesta a impulso, la transformada
de Fourier inversa de H(f) es h(t)=sinc(t/T), mostrada en la figura 3.34b. Entonces h(t) es la forma
del pulso resultante de aplicar un impulso a la entrada del filtro rectangular. Nyquist establecié que
s cada pulso de una secuencia recibida tiene la forma de h(t), los pulsos pueden detectarse sin ISl.
El ancho de banda requerido para detectar /T pulsos o simbolos es igua a 1/2T; en otras palabras,
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en donde L es € nimero de niveles de cuantizacién, Entonces

Vop
— £ pV, 3.70
oL £ PV (3.70)
| 1
2'=13 = (niveles) 3.71)
2p
1 .
13 log>— (bits) 3.72)
2p

Es importante hacer notar que no debemos confundir la idea de bits por palabra PCM, designada
por | en la ecuacion 3.72, con e concepto de transmision multinivel de k bits por simbolo. El
siguiente giemplo clarificala situacion.

Ejemplo. Niveles de cuantizacién y codificacion multinivel

Lainformacién en una forma de onda anal6gica, con frecuencia maxima de f,=3kHz, ser4
transmitida en un sistema PCM multinivel, en donde € nimero de niveles de pulsos es
M=16. La distorsion de cuantizacién se especifica a no exceder € +1% del voltgje pico a
pico de la sefid anal6gica

(@ ¢Cud es e minimo nimero de bits'muestra, o bits/palabra PCM, que debe ser usada
en el sistema PCM?

(b) ¢Cudl eslaminimatasade muestreo, y cud es latasa de transmision resultante?
() ¢Cud eslatasadetransmision PCM en simbolos/s?

En éste ggemplo tenemos dos tipos de niveles: € nimero de niveles de cuantizacion para
cumplir con el requerimiento de distorsion, y 1os 16 niveles PCM de los pulsos multinivel.

Solucién

(8 Utilizando la ecuacién 3.72, calculamos

I3 log2 =log250 » 5.6 (hits)

2(0.01
Por lo tanto, se deben usar 1=6 bitsmuestra para cubrir |os requerimientos.

(b) Utilizando € criterio de muestreo de Nyquist, la tasa minima de muestreo es
f=2f»,=2(3000)=6000 muestras/s. Del inciso (a), cada muestra dar4 origen a una
palabra PCM compuesta de 6 bits. Por lo tanto, la tasa de transmision
R=If,=6(6000)=36000 bits/s.

(c) Ya que los pulsos multinivel serdn usados con M=2"=16 niveles, k=log,16=4
bits/simbolo. Por lo tanto, e flujo de bits sera particionado en grupos de 4 bits para
formar nuevos digitos PCM de 16 niveles, y la tasa resultante de transmision de
simbol os es Rs=(R/k)=(36000/4)=9000 simbolos/s.

3.7. INTERFERENCIA ENTRE SIMBOLOS (ISl)

La figura 3.33a resalta los aspectos fundamentales de un sistema digital en banda base; existen
reactancias eléctricas a través del sistema ¥sen el transmisor, €l receptor y el canal. Los pulsos ala
entrada pueden considerarse como impulsos (para fines analiticos), o, en un caso rea, como
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que e detector tiene més energia de sefia por nivel para hacer una decisién que en los pulsos
octales. ¢Qué precio paga € disefiador si elige una forma de onda binaria PCM que sea més f&cil de
detectar en lugar de una PCM con 8 niveles? El disefiador paga e precio de requerir un ancho de
banda tres veces mayor para una tasa de transmision especifica, comparado con los pulsos octales,
ya que cada pulso octal puede reemplazar tres pulsos binarios. Uno podria preguntarse: ¢Por qué no
usar pulsos binarios con la misma duracion del bit que en e caso de pulsos octales? Para algunos
casos, esto puede ser apropiado, pero no para la mayoria de los sistemas de comunicaciones. Tal
incremento en €l retardo de la informacion puede ser intolerable jLas noticias de las seis de la tarde
son alas seis de latarde!

5 4 3 2
A A A A
( AYA N N\ \
T
1:0,12:1.0.0:0,2,2:0.12.0
+V
NRZ-L 0 >t
-V
7..
6..
5
Multinivel
M=8 k=3 47
3..
2..
1..
0 >t

Figura 3.32. Codificacién multinivel, M=8, k=3.

3.6.1. Tamario de la palabra de cdédigo PCM

¢Cuéntos bits se deben asignar a una muestra analogica? Para canaes digitales de telefonia, cada
muestra de voz PCM es codificada utilizando 8 bits, proporcionando 2° o 256 niveles por muestra.
La eleccion en € nimero de niveles, o bits por muestra, depende de que tanta distorsion se esta
dispuesto a tolerar con e formato PCM. Es Util desarrollar una expresion general entre e nimero
requerido de bits por muestra analégica (el tamafio de la palabra de codigo PCM) y la distorsion de
cuantizacion permisible. Degjemos que la magnitud del error de distorsién por cuantizacion, |e|, sea
especificado a no exceder una fraccion, p, del voltgje pico a pico del voltaje anadgico, Vy,, de la
siguiente forma

le[EPV pp (3.68)
Dado que € error no puede ser mayor que g/2, en donde q es el intervalo cuantil, podemos escribir
(ver figura 3.12)

‘e‘max =—=— (369)
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Figura 3.31. Desempefio de la probabilidad de bit erréneo para sefiales unipolares y bipolares.

Al examinar las dos curvas de la figura 3.31, podemos observar un desempefio mejorado en 3dB
para las sefiales bipolares en comparacion con las unipolares. Este diferencia podria haberse
predicho por la diferencia del factor 2 en €l coeficiente de E, en la ecuacion 3.67 comparado con la
ecuacion 3.64. En e capitulo 4 veremos que e desempefio en error para las sefiales paso bandas
antipodales (deteccion coherente binaria para sefiales moduladas en fase) es el mismo que para la
deteccion de sefiales banda base antipodales (recepcién con filtro acoplado). También, veremos
que e desempefio en error para sefiales paso banda ortogonales (deteccion coherente binaria para
sefiales moduladas en frecuencia) es la misma que para sefiales banda base unipolares (recepcion
con filtro acoplado).

3.6. TRANSMISION BANDA BASE MULTINIVEL

El ancho de banda requerido del sistema para sefiales binarias PCM puede ser muy grande ¢Que se
puede hacer para reducir € ancho de banda requerido? Una posbilidad es utilizar sefales
multinivel. Considere un flujo de bits PCM con tasa de transmision R bits por segundo. En lugar de
transmitir una forma de onda para cada bit, primero se particionan los datos en grupos de k bits.
Entonces se utilizan M=2" niveles de pulsos para |a transmisién. Cada forma de onda de pulso ahora
representa un simbolo de k bits en un flujo de simbolos de tasa de transmision R/k simbolos por
segundo. Entonces las sefiales multinivel, en donde M>2, pueden ser utilizadas para reducir €
nimero de simbolos transmitidos por segundo, y por lo tanto para reducir los requerimientos de
ancho de banda del canal. ¢Existe agun precio que pagar por ta reduccion en e ancho de banda?
jPor supuesto que si! Esto es discutido a continuacion.

Considere la tarea que e detector debe desempefiar; este necesita distinguir entre los diversos
niveles de cada pulso. ¢Puede e receptor distinguir entre los ocho niveles posibles de un pulso octal
tan fécilmente como puede distinguir entre los dos niveles posibles de un pulso binario, como se
muestra en la figura 3.32? La transmision de un pulso con 8 niveles (comparado contra 2 niveles)
requiere una cantidad grande de energia para un desempefio equivalente en la deteccion (recuerde
que la cantidad de energia determina que tan fielmente una sefial puede ser detectada). Para una
igual potencia promedio en los pulsos binarios y octales, es méas sencillo detectar pulsos binarios ya
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Figura 3.30. Deteccion bipolar.

Las formas de onda binarias que son opuestas en polaridad, tales como e par bipolar anterior en
donde s, (t)=-s(t), son conocidas como sefides antipodales. Un receptor basado en correlador para
este tipo de sefiales antipodales puede ser implementado como se muestra en la figura 3.30. Un
correlador multiplica e integra la sefial que llega r(t) con e prototipo de sefial sy(t); € segundo
correlador multiplica e integra r(t) con sy(t). Las salidas de los correladores son designadas como
zi(T) (i=1, 2). El valor rea en e espacio de decision, z(T), esta formado por la diferencia de salidas
del correlador, como sigue

Z(T)=z4(T)-zx(T) (3.66)

y la decision es redlizada de acuerdo con la ecuacion 3.31. Para sefiales antipodales, a;=ay; y por 1o
tanto, g,=0. Entonces s la prueba estadistica, z(T), es positiva, se declara que la sefia recibida
pertenece a tipo de formade ondas(t), y S es negativa, se declara que pertenece a s,(t).

Laenergia de la sefial de diferencias es Eq=(2A)°T. Entonces el desempefio de |a probabilidad de bit
erréneo ala salida se obtiene de la ecuacion 3.62 de la siguiente manera

e 210 5
Ps=QC| Zﬁ T i:Qg ZNEb% (3.67)
& ° g °o

en donde E,=A’T es la potencia promedio por bit. La figura 3.31 muestra la gréfica de Pg contra
Ew/N, obtenida a partir del siguiente conjunto de instrucciones en MatLab

x1=-1.0:0. 1: 15;

x2=x1/ 10

for i=1: 161
x(1)=10"x2(i);
gl(i)=0.5%erfc(sqrt(x(i))/sqrt(2));
g2(i)=0.5%erfc(sqrt(2*x(i))/sqrt(2));

end

sem | ogy(x1, ql, x1, q2);
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En donde A>0 es la amplitud de la sefial s;(t). Asuma que la sefial bipolar més el proceso AWGN
estan presentes a la entrada del filtro acoplado, con intervalo de muestreo t=T. El correlador usado
para la deteccion de tal sefial se muestra en lafigura 3.29. El correlador multiplica e integra la sefial
que llega, r(t), con la diferencia de las sefiales prototipo [s1(t)-s2(t)]=A, y después de la duracion del
simbolo, T, compara el resultado, z(T), con & umbral, g,. Cuando r(t)=s,(t)+n(t), la componente de
sefid, a;(T), de z(T) es calculada, utilizando la ecuacion 3.58, pararesultar en

17 2 U
1(t) =E{z(T)} =Ej 2 + An(t)dty = A’T
au(t) = E{z(T)} :QA +An(t) %

en donde E{.} es € operador valor esperado. La ecuacion anterior resulta de E{n(t)}=0. En forma
similar, cuando r(t)=s,(t)+n(t), entonces a,(T)=0. Por lo tanto el umbral dptimo es

_ai- a2 _ AT
2 2

Si lasalidadel correlador, z(T), es mayor que g,, Se declara que la sefial recibida pertenece ala clase
de sefia sy(t); de otraforma, se declara que pertenece a sy(t).

La energia de la sefia de diferencias, de la ecuacién 3.61, es E4=AZT. Entonces €l desempefio de la
probabilidad de bit erroneo a la salida se obtiene de la ecuacion 3.62 de la siguiente manera

Ps :Qae/ Ea O_ Qge AT 'Q:Qae B9 (3.64)
2No 5 “§U 2No No & '

en donde E,=¥%A’T esla potencia promedio por bit.

3.5.7. Probabilidad de bit erréneo para sefales bipolares

Lafigura3.30ilustrael gjemplo de una forma de onda banda base utilizada para transmisién bipolar
en donde

Sy(t)=+A OEtET parae binario 1
(3.65)
Sy(t)=-A OEtET parael binario 0
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0 de forma equivalente

(a1- a2)?

502

(3.59)

en donde (a;-a,) es la diferencia de los componentes de sefid ala salida del filtro, en e tiempo t=T,
y la diferencia d cuadrado de las sefides es la potencia instantanea de la sefid de diferencia. En la
seccion 3.5.3 describimos € filtro que maximiza la relacion sefid a ruido de salida del filtro, es
decir, € filtro acoplado. Considere un filtro que esta “empargjado” a la sefid de diferencia de
entrada [s1(t)-s2(t)]. De las ecuaciones 3.44 y 3.51, larelacion de la potencia instantanea de la sefial
alapotencia promedio del ruido, (S/N)r, en e tiempo t=T de salida de este filtro acoplado es

&5 0 _ (a- a2)® _ 2Fa

éN g So? No

(3.60)

en donde No/2 es la densidad espectral de potencia bilateral del ruido ala entrada ddl filtro, y E4 es
laenergia de la diferencia de sefides a la entrada del filtro

Eq= (jsl(t) - sa(t)]2dt (3.61)

Entonces, utilizando las ecuaciones 3.41 y 3.60, tenemos

o o]
Ps=0f | £ 2 (3.62)
2No ﬂ

3.5.6. Probabilidad de bit erréneo para sefiales unipolares

La figura 3.29 ilustra € gemplo de una forma de onda banda base utilizada para transmision
unipolar en donde

sy1(t)=A OEtET para e binario 1
(3.63)
Sy(t)=0 OEtET para el binario 0
ASi(t)
A
f f >t
0 T 2T 3T 4T 5T
A=51(1)-52(1)
Hi
T >
r(t) Q [ M_ 9 | —»sO
2(T) <
H2

Figura 3.29. Deteccion unipolar.
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Figura 3.27. Comparacion entre € filtro acoplado y € correlador.

r)=si®+n) —p| h(T-t) —>2(T)
Acoplar as;(t)-sx(t)

s1(t)-s2(t)

r(=si(t)+n(t)

(b)
Figura 3.28. Equivalenciaparad filtro lineal. (a) Filtro acoplado. (b) Correlador.

3.5.5. Aplicacion del filtro acoplado

En la ecuacion 3.41 encontramos que el umbral de decision Optimo resulta en una probabilidad de
bit erréneo

Pa :anl- a20

& 20 g

Encontrar € umbral Optimo aisladamente no es suficiente para optimizar € proceso de deteccion.
Para minimizar Pg, necesitamos también seleccionar un filtro Optimo que maximize el argumento de
Q(x) y por lo tanto minimize Pg. Entonces necesitamos determinar € filtro lineal que maximize

ai- a2
2So

34 de 54



s(t) s(-t) h(t)=s(T-t)
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Forma de onda original Sefid imagen de laforma de onda Respuestaa impulso del filtro

Figura 3.26. Caracteristicas del filtro acoplado.

2(t) =r(t) A ht) = éy(t )h(t- t)dt (3.56)

Sustituyendo la ecuacion 3.55 en 3.56 y normalizando la constante arbitraria k de 3.55 a k=1,
obtenemos

2(t) = (F(O)SIT - (- )]kt

2(t) = éy(t )s(T - t+t )dt (357)

Cuando t=T, laecuacion 3.57 se puede escribir como

2(T) = é’(t )s(t )dt (3.58)

La operacion de la ecuacion 3.58, la integral del producto de la sefid recibida r(t), contra una
réplica de la forma de onda transmitida, s(t), sobre un intervalo de duracion del simbolo, T, es
conocida como la correlacion de r(t) con s(t). Considere que una sefid recibida, r(t), es
correlacionada con cada sefial prototipo, si(t) (i=1, ..., M), utilizando un banco de M correladores. La
sefial si(t) cuyaintegral de producto o correlacion con r(t) proporcione la méxima salida zi(T) es la
sefial que acopla r(t) mejor que todas las otras si(t), j*i. Se utilizard subsecuentemente esta
caracteristica de correlacion para el detector Optimo de sefiades.

Es importante notar que las salidas del correlador y del filtro acoplado son las mismas Unicamente
en e tiempo t=T. Para una sefial senoida de entrada, la salida del corrdador, z(t), es
aproximadamente una rampa lineal para OEtET. Sin embargo, la salida del filtro acoplado es
aproximadamente una sefial senoidal modulada por una rampa lineal para OEtET. Tal comparacion
se muestra en lafigura 3.27.

Las similitudes y diferencias entre el filtro acoplado (ecuacion 3.56) y e correlador (ecuacion 3.58)
son: Con e correlador, simplemente se multiplican dos funciones y se integran (clculo del é&rea
bajo la curva del producto). De esta forma se calcula que tan cercanamente dos formas de onda se
emparegjan la una a la otra en un periodo de tiempo. Con la convolucién del filtro acoplado, se
deslizan dos funciones pasando una sobre otray se calcula una secuencia de correlaciones (una para
cada paso en € dedlizamiento). El filtro acoplado, utilizado como demodulador, solo utiliza la
correlacion echa en la duracion del simbolo, T. Dado que las salidas del filtro acoplado y del
correlador son idénticas en tiempo t=T, las funciones del filtro acoplado y del correlador de la
figura 3.28, pueden usarse indistintamente.
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maxg—+ =—— (3.51)
en donde E es laenergia de la sefid de entrada s;(t) y se define como

E= c‘i\si(f)\zdf (352)

Por lo tanto, la méxima relacion (S/N)r depende de la energia de la sefid de entrada, E, y de la
densidad de potencia espectral del ruido, ¥2N,, y no del tipo particular de la forma de onda usada en

si(t).
Laigualdad en la ecuacion 3.51 solo es posible cuando la funcion de transferencia cumple con la
condicion de Scwartz, es decir
f1(x)=kf, (X)
f()=H(f)
f,(x)=S(f)e2""

H(f)=kS" (f)e 2" (3.53)
Redizando la transformacion inversa de 3.53

h(t) = A-ks” (f)e 1%} (3.54)
utilizando la propiedad de desplazamiento en el tiempo
X(t)« X(f) X(t-to) « X(f)ei®me

iks(T-t) OEtET
h(t) =i

(3.55)
10 de otraforma

Entonces las ecuaciones 3.53 y 3.55 son la funcion de transferencia y la respuesta a impulso que
producen la maxima relacion sefial a ruido. Finamente, e filtro lineal de la figura 3.21 se puede
implementar sobre la base de estas ecuaciones.

3.5.4. Realizacion del filtro acoplado como correlador

El término filtro acoplado es usado como sinénimo de integrador de producto, o correlador. La
ecuacion 3.55 y la figura 3.26 ilustran una propiedad basica del filtro acoplado: La respuesta al
impulso del filtro es una version retardada de la imagen espejo (rotada en e ge t=0) de la forma de
onda original. Por lo tanto, si la forma de onda origina es s(t), su imagen espgo es s(-t), y la
imagen espejo retardada T segundos es s(T-t). La salida, z(t), del filtro causal puede ser descrita en
el dominio del tiempo como la convolucion de la forma de onda recibida, r(t), contra la respuesta al
impulso del filtro, es decir
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nt) —| h@) +—Pnyt)
Gn() H() Gno(f)

Figura 3.25. Filtro acoplado (componente de ruido).

En donde G,o(f)=G.(f) [H(F, es & espectro de densidad de potencia de un proceso aleatorio (ver
demostracion 2-2-3 Proakis). Por lo tanto, s Gy (f)=%2N, es la densidad de potencia del proceso
aleatorio de entrada, entonces la varianza del ruido es la potencia promedio del ruido ala salida

502 :Pno:c\iGno(f)df :c\iGn(f)‘H(f)‘zdf —& A ‘H(f)‘ df (346)

Sustituyendo 3.45 y 3.46 en 3.44

N j 2pfT 2
~ i 12p
5 _QH(Ds(feldf

c*F =
eNg N°‘ Q[H(F) df

(3.47)

De 3.47, deseamos encontrar la funcion de transferencia, H(f), que maximize la relacion sefid a
ruido, (S/N)r, usando la siguiente inecuacion de Schwarz

£ Q) F00P dxQ) | F 200 ax (3.48)

¥ 2
Q f1(x) f 2(x)dx
Laigualdad de 3.48 se obtiene s

fi(x)=kf, (x), k=constante, " indicael complejo conjugado

Haciendo
f1(x)=H(f)
f,(x)=S(f)e2""
Obtenemos
\¥ i20fT 2 \¥ 2 \¥ 2
QH(f)Si(f)ejp df EQ\H(f)\ de\S(f)\ df (3.49)
Sustituyendo 3.49 en 3.47

S0, é\H(f)\zdfé\si(f)\zdf

N N° Q/H (P df
&0 £7 QK (3.50)
eN g

Escribiendo 3.50 de otraformay cuando laigualdad se cumple
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O

Q(X)» —— expé (3.43)

26

Hemos optimizado (en e sentido de minimizar Pg) € nivel de umbra, g, pero no hemos
optimizado € filtro lineal del bloque 1 de la figura 3.21; a continuacién optimizaremos tal filtro al
maximizar el argumento de Q(x) en la ecuacion 3.41.

3.5.3. El filtro acoplado

El filtro acoplado es un filtro lineal disefiado para proporcionar la méxima relacion sefial a ruido a
su salida para una forma de onda transmitida. Considere que la sefial conocida, si(t), més un proceso
AWGN, n(t), eslaentrada al filtro lineal invariante con el tiempo seguido de un muestreador, como
en lafigura3.23.

r)=si®+n® —»| h() —2<—> 2(T)=a;(T)+no(T)

z(t)=ai(t)+no(t)

Figura 3.23. Filtro acoplado.

En € tiempo t=T, la salida del receptor, z(T), consiste de la componente de sefial, ai(t), y la
componente de ruido, ny(t). La respuesta al impulso del filtro acoplado, h(t), es tal que maximiza la
relacion sefial aruido

o _a’
eN gr 502

(3.44)

en donde s,” es la varianza del ruido (potencia promedio del ruido). Por lo tanto, el objetivo es
encontrar h(t) que maximize la ecuacion 3.44.

Separando |a componente de sefial

sit) —|  h(®) —Pad)
Si(f) H(f) Ai(f)

Figura 3.24. Filtro acoplado (componente de sefial).
En lafrecuencia, Ai(f)= H(f)Si(f).
En & tiempo, a;(t)=si(t)Ah(t), en donde A denota laintegral de convolucion.
Por lo tanto

aitt) = A YA =AYA(H)H(f)} = QH(f)S(f)e‘zp“df (3.45)

en donde H(f) es lafuncion de transferencia del filtro acoplado y Si(f) es la transformada de Fourier
de la componente de sefial.

Separando |a componente del ruido
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Y debido alasimetriade las pdf’s

PB:P(H21/§1)=P(H11/§2) (338)
La probabilidad de un bit erroneo, Pg, es numéricamente igual a érea debgjo de la “cold’ de
cualquier funcion de probabilidad, p(z]s;) o p(z|s,), “cayendo” en € lado incorrecto del umbral. Por

lo tanto podemos calcular Pg al integrar p(z|s;) entre los limites -¥ y g@,, 0 como se muestra abgjo, a
integrar p(z|s,) entre los limites g, y ¥

Pe = <

Qa2 p(z/s2)dz (3.39)

en donde

_aitaz
2

es e umbral Optimo de la ecuacion 3.31. Reemplazando la probabilidad p(z[s;) con su forma
Gausiana equiva ente de la ecuacion 3.28, tenemos

¥ € laz- az0) °U
oy o I SPN- 2 3.40
° Q_go:(auaz)/zs,)@ p@ 28 So g g (349

en donde s, eslavarianza dd ruido alasalida del correlador.
Haciendo € cambio de variable

u= ; Z=USo+az; dz=sodu
So

y cambiando la variable del limite inferior de la integral

al+a2

— - az
-a2 _ - az_ 2 _ai- az
So So So 2So

u=

La ecuacion 3.40 se puede escribir como

Pe =0y L ops Wl - (3.41)
B= ——eXpE — .
Q:(al—az)/ZSoA 2p g 20 e 2So ﬂ

en donde Q(x), llamada la funcion de error complementario o funcién de co-error, es un simbolo

comunmente usado para la probabilidad debajo de la cola de la distribucion Gausiana. Esta es
definida como

(3.42)

Note que la funcién de co-error es definida de diversas maneras (vea el capitulo 2); sin embargo,
todas las definiciones son en esencia equivalentes. Q(x) no puede ser evaluada en forma cerrada.
Esta se presenta en la figura 2.8. Una aproximacion para Q(x), valida parax>3 es
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P(zls1)>p(z]s2) (3.32)

De otra forma, el detector selecciona s,(t). Al detector que minimiza la probabilidad de error (para
el caso de sefiaes transmitidas igualmente probables) es también conocido como detector de
maxima probabilidad.

La figura 3.22 ilustra que la ecuacion 3.32 es solo una forma basada en € sentido comin para
realizar una decision cuando existe un conocimiento estadistico de las clases de sefial. Dado el valor
de salida del detector, z,(T), podemos ver en la figura 3.22 que z,(T) intersecta la probabilidad de
sy(t) en @ valor p,, y también intersecta la probabilidad s,(t) en €l valor p,. ¢Cud es la decisién mas
razonable de hacer para € detector? Para este caso, elegir la clase sy(t), la cua tiene la mayor
probabilidad, es la seleccion mas razonable. Si éste fuera un gjemplo de M niveles en lugar de
binario, existirian un total de M funciones de probabilidad representando M clases de sefiales a las
cuales una sefial recibida perteneciere. La decision de maxima probabilidad seria entonces elegir la
clase que tuviera la mayor probabilidad de todas la M funciones de probabilidad. Refiérase a
capitulo 2 para unarevision de la teoria de la decision.

3.5.2. Probabilidad de bit erroneo

Para el gemplo binario de la figura 3.22, existen dos formas en las cuales un error pueda ocurrir.
Un error, e, puede ocurrir cuando s;(t) es enviada, y € ruido en & cana resulta en una sefid de
salidadel receptor, z(T), siendo menor que g.. La probabilidad de tal ocurrencia es

P (e[s1) = P (H 2Js1) = 01 p(z|s1)dz (3.33)

Esto esilustrado por e &rea sombreada de la figura 3.22 alaizquierda de g,. Similarmente, un error
puede ocurrir cuando s,(t) es enviado, y € ruido en € cand resulta en z(T) mayor que @, La
probabilidad detal ocurrencia es

P(es2) = P(His2) = Q¥ p(s2)dz (3.34)

La probabilidad de un error es la suma de las probabilidades de todas las maneras en que un error
puede ocurrir. Para e caso binario, podemos expresar la probabilidad de un bit erréneo, Pg, como
sigue

Ps =é2 P(e,si) (3.395)

i=1
Combinando las ecuaciones 3.33 a 3.35, se puede escribir
Ps = P(e[s)P(s1) + P(€/s2) P(s2) (3.36a)

o en forma equivalente

PB:P(H2y§1)P(51)+ P(H 11/252)P(52) (336b)

Esto es, dado que la sefid s,(t) se transmite, un error se comete si se decide por la hipétesis Hy; o
dado que la sefid s,(t) se transmite, un error resulta s se elige por Hy. Para e caso en donde las
probabilidades a priori son iguales, es decir, P(S1)=P(s2)=1/2.

PB:]/ZP(HZ%S]_) +]/2P(H11/§2) (337)
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H1
z(T) Z g (3.29)

H:2

en donde H; y H, son dos hipétesis posibles (binarias), Elegir H; es equivaente a decidir que la
sefial si(t) fue enviada, y elegir H, es equivalente a decidir que la sefial sy(t) fue enviada. La
inecuacion en 3.29 indica que la hipétesis H; es elegida si z(T)>g, y la hipétesis H, es elegida si
z(T)<g Si z(T)=gladecision es arbitraria.

3.5.1. Estructura del receptor de maxima probabilidad

Un criterio popular para elegir € nivel de umbral, g para la decision binaria esta basado en la
minimizacion de la probabilidad de error. El clculo para tal valor de error minimo, g=g,,
comienza a formar una expresion de inecuacion entre la relacién de funciones de densidad de
probabilidad condicionales, p(z|s1) p(z|sz), y las probabilidades a priori de las formas de onda, P(s;)
P(s,). La pdf condicional p(z|s;) es conocida como la probabilidad de s;. Entonces tal formulacién,
conocida como la prueba de relaciones de probabilidad, se puede expresar como (ver seccién
2.2)

Hi
p(zls) > P(s2)
p(zs2) < P(sy)

H2

(3.30)

Laregla para minimizar la probabilidad de error en la ecuacion 3.30 especifica que debemos elegir
la hipétesis Hy s la relacion de probabilidades es mayor que la relacion de las probabilidades a
priori.

En la seccion 2.2.3 se demuestra que si P(s1)=P(s,), y S las probabilidades p(z|si) son simétricas, la
sustitucion de las ecuaciones 3.27 y 3.28 en 3.30 proporciona

H1
> ai+az

z(T) < 32 = (3.31)
H:2

En donde a; esla componente de z(T) cuando s;(t) es enviada, y a, es la componente de z(T) cuando
sy(t) esenviada. El nivel de umbral, g,, representa el umbral 6ptimo para minimizar la probabilidad
de realizar una decision incorrecta para este importante caso especial. A tal estrategia se le conoce
como €l criterio de minimo error.

Para sefides iguamente probables, el umbra éptimo, g,, pasa a través de la interseccion de las
funciones de probabilidad de lafigura 3.22. Entonces a seguir la ecuacion 3.31, la etapa de decision
efectivamente selecciona la hip6tesis que corresponde a la sefid con méxima probabilidad. Por
gjemplo, dado un valor arbitrario a la salida del detector, z,(T), parad cua no hay probabilidad no
cero de que z,(T) pertenezca a cualquier clase de sefia s,(t) 0 s,(t), uno puede pensar de la prueba de
probabilidad como una comparacion de valores de probabilidad p(zls) y p(zlsz).La sefia
correspondiente a la méxima pdf es seleccionada como la més probable que ha sido transmitida. En
otras palabras, €l detector elige sy(t) s
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“1" o0 “0". Las funciones de densidad de probabilidad (pdf) de la variable aleatoria, n,, puede
expresarse COmMo

p(ne) =+ expg Lano o
o) — —_ :
Sov2p @ 28So’ g

en donde s, es la varianza del ruido. Como consecuencia de las ecuaciones 3.25 y 3.26 las
funciones de praobabilidad condicional, p(z|s1) y p(zls2), pueden expresarse como

(3.26)

1 € 1g-apl

Zs) =~ expé - 24 3.27

p(\)&@ pézgSOgg (3.27)
1 € 1a- a2p'V

p(z|s2) = —F—expé& — <0 (3.28)
‘ Smlzp @ Zg So gg

Estas pdf condicionales se ilustran en la figura 3.22. La pdf condicional de la parte derecha, p(z[s1),
ilustra la densidad de probabilidad de la salida del detector, z(T), dado que se transmitié sy(t). De
forma similar, la pdf condicional de la parte izquierda, p(z|s,), ilustra la densidad de probabilidad de
la salida del detector, z(T), dado que se transmitio sy(t). La abscisa, z(T), representa € rango
completo de valores de muestras de salida posibles del bloque 1 de lafigura 3.21.

Probabilidad
Probabilided des, Probabilidad de s,

p(z/52) p(z/51)

az o (1) a (T)

Figura 3.22. Funciones de densidad de probabilidad condicionales.

La segunda etapa en el proceso de deteccion de sefiales consiste en comparar la prueba estadistica,
z(T), contra un nivel de umbral, g, en e blogue 2 de la figura 3.21, en & sentido de estimar cud
sefid, s1(t) s(t), ha sido transmitida. La operacién de filtrado en € blogue 1 no depende del criterio
de decision en € bloque 2. Entonces la eleccion de cdmo implementar € blogue 1 puede ser
independiente de una estrategia de decision particular (eleccion de umbral, g).

Una vez que una forma de onda recibida, r(t), se transforma en un nimero z(T), la forma actua de
la sefial no es importante; todas las formas de onda que son transformadas al mismo valor de z(T)
son idénticas para los propositos de deteccion. Nosotros veremos en la seccion 3.5.3 que € filtro
acoplado en e bloque 1 de la figura 3.21 transforma todas las sefiales de igual energia a un mismo
punto, z(T). Por lo tanto, la energia de la sefial (no su forma) es el par&metro importante en €l
proceso de deteccion. Entonces e andlisis de la deteccion de sefides banda base es la misma que
para sefides paso banda. El paso final en € blogue 2 esredlizar ladecision
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binario transmitird una de dos formas de onda, denominadas s,(t) y sx(t). La sefid transmitida en un
intervalo de simbolo (0, T) es representado por

sy(t) OEtET para€ bibario 1
si(t)=
Sy(t) OEtET para€ bibario 0

La sefial recibida r(t) es representada por

r(t)=si(t)+n(t) i=1, 2; OEtET (3.24)
en donde n(t) es un proceso de ruido aditivo Gausiano con media cero (AWGN).

Lafigura 3.21 muestra las dos etapas separadas del proceso de deteccion.

Etapa 2
n(t) Umbral de
_____________________________ comparacion
H1
Filtro lineal o\

si(t) ™) g [ ®

| 2(T) < $i(t)
! H2

h(t) 20

\

r(t)

Figura 3.21. Las etapas basicas en |a deteccion de sefides.

La primera etapa consiste en reducir la forma de onda recibida, r(t), en un nimero redl, z(t=T). Esta
operacion puede implementarse por un filtro lineal seguido de un muestreo, como se muestra en €l
blogue 1 de la figura 3.21, o de forma Optima por un filtro acoplado o correlador, que serd
descrito en secciones subsecuentes. La sefial de salida al filtro lineal es

2(t)=ai(t)+no(t)

en donde aj(t) es la componente de sefid y ny(t) es la componente del ruido. Las condiciones
iniciales del filtro lineal son puestas a cero justamente antes del arribo de cada nuevo simbolo. Al
final de la duracién del simbolo, T, la salida del blogue 1 proporciona la muestra z(T), llamada en
ocasiones la prueba estadistica. Hemos asumido que €l ruido de entrada es un proceso Gausiano, y
hemos propuesto que €l filtro es lineal. Una operacién lineal sobre un proceso Gausiano producira
un segundo proceso Gausiano. Entonces la sefial de salida al filtro es Gausiana. Si € filtro no fuera
lineal, lasalida no seria Gausianay €l andlisis siguiente no aplicaria.

Lasalidadel blogue 1, muestraat=T, es

z(T)=ai(T)+ny(T) (3.25)

en donde a;(T) es la componente de sefial de z(T) y no(t) es la componente del ruido. Para acortar la
notaciones, la ecuacion 3.25 puede ser escrita como

La componente de ruido, n,, es una variable aleatoria Gausiana con media cero, y por lo tanto z es
una variable aleatoria Gausiana con media a; 0 a, dependiendo de cua digito binario fue enviado
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Auto-sincronia. Un sistema digital de comunicaciones requiere sincronia de bit. Algunos
esquemas de codificacion tienen sincronia inherente o caracteristicas que auxilian a la
extraccion de la sefid de reloj. Por giemplo, la codificacion Bi-f -L tiene transiciones a la mitad
de cada intervalo del bit no importando s e digito binario es uno o cero. Ta transicion
garantizada proporciona un medio de sincronia.

Deteccion de errores. Algunos esquemas, no revisados aqui, proporcionan los medios para la
deteccion de errores sin la necesidad de introducir redundancia.

Compresion del ancho de banda. Algunos esguemas, como la codificacion multinivel,
incrementan la eficiencia de la utilizacion del ancho de banda a permitir la reduccion del
ancho de banda requerido para una tasa de transmision determinada; entonces existe més
informacion transmitida por unidad de ancho de banda.

Codificacion diferencial. Esta técnica es Util debido a que permite que la polaridad de las
formas de onda codificadas pueda ser invertida sin afectar la deteccion de datos. En los
sistemas de comunicaciones en donde las formas de onda experimentan inversion, esta resulta
ser unagran ventaja.

Inmunidad al ruido. Los diversos tipos de forma de onda PCM pueden ser caracterizados por
su probabilidad de bit erroneo versus la relacion sefia a ruido. Algunos esguemas son méas
inmunes gue otros. Por giemplo, 1os esquemas NRZ son mejores en éste aspecto que los RZ.

Disipacién de potencia. En algunos sistemas en donde no se cuenta con una fuente de energia
ilimitada o que se requiere optimizar € uso de la energia se requiere que € esquema de
codificacion PCM haga uso eficiente de tal recurso. Por gjemplo, los esquemas RZ son mejores
en éste aspecto que los NRZ.

3.4.4. Caracteristicas espectrales de las formas de onda PCM

La figura 3.20 muestra las caracteristicas de la formas PCM maés populares. La figura es la gréfica
de la densidad espectra de potencia en (W/Hz) contra e ancho de banda normalizado. La
caracteristica espectral de las formas de onda PCM establece € ancho de banda requerido del
sistema e indica que tan eficiente puede ser usado. Las caracteristica que es observada facilmente en
la figura 3.20 es la distribucion paso bgjas de la energia de la sefid. El método més eficiente en la
administracion del ancho de banda es la codificacion NRZ. El menos eficiente es el Bi-f .

3.5.

3.0

Bi-f

N
o

N
o

=
o

I
wn

Densidad espectral (W/Hz)
[
o

_~

05 1 0.8 2
fT, Ancho de banda normalizado

o

o

Figura 3.20. Densidad espectra de las formas de onda PCM.

DETECCION DE SENALES BINARIAS EN RUIDO GAUSIANO

Una vez que los simbolos digitales se han transformado en formas de onda eléctricas PCM, éstas
pueden ser transmitidas por € canal. Durante un intervalo determinado de simbolo, T, un sistema
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Uno se podria preguntar ¢Por qué existen tantas formas de onda PCM? ¢Existen en redidad tantas
aplicaciones Unicas que requieren tal variedad de formas de onda para representar los digitos? La
razén para la gran seleccion esta relacionada a las diferencias del desempefio que caracteriza a cada
forma de onda. En la eleccion de un cddigo para una aplicacion particular, algunos de los
parametros a examinar son |os siguientes:

Palabra de codigo

—

T

>
>

1+{0,27,2:0,0,0,1,1,0.1

NRZ-L 0 >t

NRZ-M 0 »t

NRz-S 0 >t

RZ unipolar +\C/)—| —| —| —| —| —| Pt

RZ bipolar +\(/)—| —| —| —| —| —| >t

+V
RZ-AMI 0 |_| |_| |_| Pt

wer oA

w1 ESNEE N

ars o H AR O,
MmN

Figura 3.19. Formas de onda PCM.

1. Componente de DC. Eliminando la energia de DC del espectro de potencia de la sefid habilita
al sistema para e acoplamiento de alterna. Los sistemas magnéticos de grabacion, o los
sistemas con acoplamiento inductivo, tienen poca sensibilidad a componentes espectrales de
muy baja frecuencia. Por lo tanto las frecuencias bajas se pierden.
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No retorno a cero (NRZ)

El formato NRZ es probablemente el grupo més cominmente utilizado. Este puede ser subdividido
en |os siguientes subgrupos:

NRZ-L (L denive) NRZ-L se utiliza extensivamente en la légica digital. Un binario uno se
representa con un nivel alto de voltaje y un binario cero con un nivel bagjo
devoltge.

NRZ-M (M de marca) NRZ-M es utilizado principalmente en grabacion sobre cinta magnética. Un
binario uno se representa con un cambio en nivel de voltge y un cero es
representado sin cambio de nivel.

NRZ-S (Sdeespacio) NRZ es el complemento de NRZ-M, es decir, un binario uno se representa
sin cambio en nivel de voltaje y un cero se representa mediante un cambio
de nivel.

Retorno a cero (RZ)

El formato RZ encuentra aplicacion en la grabacion magnética de datos. La subdivision de RZ es la

siguiente:

RZ unipolar En RZ unipolar, un binario uno se representa mediante un pulso de ancho la mitad
del intervalo del bit, y un cero es representado por la ausencia de pul so.

RZ bipolar En RZ bipolar los unos y ceros binarios se representan con niveles de polaridad

opuestos.

RZ-AMI En RZ-AMI los unos se representan con niveles de polaridad alternados, y los ceros
se representan por la ausencia de pulso.

Codificados en fase

La aplicacion principal de tal subgrupo es en comunicaciones fibra éptica. EI grupo de codigos
codificados en fase se subclasifican de la siguiente forma:

Bi-f -L (Bifasico Nivel)

Bi-f -M (Bifasico Marca)

Bi-f -S (Bifésico Espacio)

Multinivel

Un binario uno se codifica con un nivel ato en la primera mitad del
intervalo del bit y un nivel bajo en la segunda mitad del intervalo del hit.
Un binario cero se codifica con un nivel bgjo en la primera mitad del
intervalo del bit y un nivel ato en la segunda mitad del intervalo del hit.

Con éste codigo siempre existe una transicion al principio de cada
intervalo del bit. Un binario uno se codifica con una segunda transicion
una mitad de intervalo del bit después. Un binario cero se codifica con
ausencia de segundatransicion.

También con éste codigo siempre existe una transicion a principio de
cada intervalo del bit. Un binario uno se codifica con ausencia de
segunda transicién. Un binario cero se codifica con una segunda
transicion una mitad de intervalo del bit después.

Los codigos multinivel serdn examinados en la seccion 3.6.

3.4.3. Caracteristicas deseables en la codificacién de forma de onda
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Para graficar laley A en Matlab

x=0: 0. 01: 1;

for i=1: 101
y1l(i)=leya(x(i),1);
y5(i)=leya(x(i),5);
y876(i)=leya(x(i), 87.6);

end

plot(x, yl, x, y5, x, y876)

function h=l eya(x, a);
aux=1/ a;
i f(x<=0.00001)

h=0;
el sei f (x>aux)

h=(1+l og(a*x))/ (1+l og(a));
el se

h=(a*x)/ (1+l og(a));
end

3.4. TRANSMISION BANDA BASE
Latransmision banda base consiste en la codificacion de formas de onda de la figura 3.1.

3.4.1. Codificaciéon de forma de onda

Es necesario representar |os digitos binarios PCM mediante pulsos en € sentido de transmitirlos por
un canal banda base. Tal representacion se observa en la figura 3.19. Las ranuras de tiempo para la
palabra de cddigo se muestran en la parte dta de la figura 3.19, en donde la palabra de codigo es
una representacion de 4 bits para cada muestra cuantizada. Debajo de la secuencia de digitos
binarios, cada uno de €ellos es representado por una sefiadl eléctrica. Entonces, una secuencia de
pulsos eléctricos puede utilizarse para transmitir la informacién del flujo de bits PCM, y por lo tanto
lainformacion en las muestras cuantizadas del mensgje original.

En e receptor, se debe hacer una decision acerca de la forma eléctrica que se transmitid. Se
demostrara en la seccién 3.5 que la probabilidad de detectar correctamente la presencia de un pulso
depende de la energia del pulso (&rea debajo del pulso). Por lo tanto existe una ventaja en hacer €l
ancho del pulso tan amplio como sea posible. Si incrementamos el ancho del pulso hasta e méaximo
posible (igua ala duracién del bit, T), maximizamos la energia y disminuimos la probabilidad de
error en la deteccion.

3.4.2. Formas de onda PCM

La figura 3.19 ilustra las formas de onda PCM mas comunes. Las diversas formas de onda se
clasifican en los siguientes grupos:

1. Noretorno acero (NRZ)
2. Retorno acero (R2)

3. Codificadas en fase

4. Multinivel
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y en donde m es una constante positiva, X y y representan los voltges de entrada y sdlida
respectivamente, y Xmax Y Ymax SON las excursiones positivas maximas de los voltgjes de entrada y
sdida respectivamente. Tal caracteristica de compresion es mostrada en la figura 3.18a para
diversos valores de m El valor estdndar de mes 255. Note que m=0 corresponde a una amplificacion
lineal (cuantizacion uniforme).

Otra caracteristica de compresion, usada principa mente en Europa, eslaley A, definida como

T A(X/ Xmax) X 1
Ymae T iy o< g T
1 1+ |Og eA Xmax A
y=i (3.23)
T 1+ |Og e(A(‘ X‘ / Xmax)) 1 ‘X
+ Ymax gnXx —<—X< 1
f 1+ |Og eA A Xmax

En donde A es una constante positiva. La caracteristica de compresion de laley A se muestra en la
figura 3.18b para diversos valores de A. El valor estandar para A es 87.6.

1 ‘ ‘ - 1
0.9 09
0.8 08T
0.7 s 071 ///
3 e | A=875
\g 06l ‘mags g 06 / A=5
) / >
$ 05 m10 mag :; 0.5
g 3 A=1
S 04 g 047
3 o
03 & o03r
0.2 0.2
01|/ 01r/
O 1 L 1 L O / Il L il
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 04 0.6 0.8 1
Entrada, ¥x¥4Xmax Entrada, ¥/xY/4Xmax

@ (b)

Figura 3.18. Caracteristicas de compresion. (a) Ley m (b) Ley A.
Para graficar laley men Matlab

» x=0:0.01: 1;

y0=l eymu(x, 0. 01);

y10=Il eymu( x, 10);

y250=Il eyrmu( x, 250) ;

pl ot (x, yO, x, yl10, x, y250)

¥ ¥ ¥ ¥

en donde

function h=l eymu(x, nu);
h1=l og( 1+(nmu*x));

h2=I og( 1+mu) ;

h=h1/ h2;
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caracteristica de compresion efectivamente cambia la distribucién de las magnitudes en la sefial de
entrada de manera que no existe preponderancia de magnitudes bajas de sefial a la salida del
compresor. Después de la compresion, la sefial distorsionada es usada como entrada a un
cuantizador uniforme, mostrado en la figura 3.17c. En e receptor, una caracteristica inversa de
compresion, llamada expansion, se aplica de manera que la transmisién en conjunto no resulte
distorsionada. El par de procesamiento (compresion y expansion) es conocido como compansion.

A
o
=
3
0 |
Entrada
@
A A
« e «
S S
8 ‘5‘/\ Compresion 8
"= Sin compresion
0t > 0 >
Entrada Entrada

(b) (©

Figura 3.17. Cuantizacion. (a) Caracteristica para un cuantizador no uniforme. (b) Caracteristica de
compresion. (c) Caracteristica para un cuantizador uniforme.

3.3.3.4.  Caracteristicas de compansion
Los primeros sistemas PCM se implementaron con funciones logaritmicas suaves de compresion.

Hoy en dia, la mayoria de los sistemas PCM usan pedazos de aproximaciones linedes a la
caracteristica de compresion logaritmica. En América del norte se utiliza la siguiente caracteristica

de compresion llamadaley m
loge[L+ m( x|/ Xnas)]

= VYmax nXx 3.22
y=y loge(L+ m) g (322)

en donde

+1 parax30

]
nNXx=ji
B %-1 parax<0

19 de 54



cuantizacion serén raramente utilizados. En un sistema que usa niveles de cuantizacion igualmente
espaciados, € ruido de cuantizacion es el mismo para todas las magnitudes de sefial. Por lo tanto,
con cuantizacion uniforme, la relacion sefial aruido (SNR) es mas pobre para sefiales de bgjo nivel
que paralas de alto nivel. Una cuantizacion no uniforme puede proporcionar cuantizacion fina para
las sefidles débiles (mas probables) y cuantizacion burda para sefiales atas (menos probables).
Entonces en € caso de cuantizacion no uniforme, € ruido de cuantizacion puede hacerse
proporcional a tamarfio de la sefial. El efecto es megorar la SNR a reducir € ruido para las sefiales
débiles predominantes, a expensas de incrementar el ruido para las sefides altas que raramente
ocurren. La figura 3.16 compara la cuantizacion uniforme y no uniforme para una sefial débil y una
fuerte. De la figura es notoria la mejora en el SNR que proporciona la cuantizacion no uniforme
para sefia es débiles.

15
15
14
13 /_\ 14
12, \ 13
11\ / \ 12
10_\ / N\ 11
9_\ / AN 10
e\ ] . ° 4
T\~ / S 7
6\ / ~— 7 5 6
5 \ / AN / 4
4 \ / N\ / 3
3 \ / / 2
2 N\ / / 1
; 0
NG AN %
v v
Cuantizacion uniforme Cuantizacion no uniforme

Figura 3.16. Cuantizacién uniformey no uniforme.

La cuantizacion no uniforme para hacer que la SNR para todas las sefiales dentro de un rango de
entrada. Para las sefidles de voz, el rango de entrada tipico para una sefid de entrada es 40 decibeles
(dB), en donde € decibel es definido en términos de potencias

Ndmero de dB =10log 1o|;2 (3.21)
1
Con un cuantizador uniforme, las sefiales débiles experimentaran una relacién sefial a ruido 40 dB
més pobre que agquella para sefiales fuertes. La técnica telefonica estandar para mangjar un rango
grande de niveles posibles en la sefid de entrada es usar un cuantizador con compresion
logaritmica en lugar de uno uniforme. Con tal compresor no uniforme la SNR de sdida es
independiente de la distribucion de niveles en la sefid de entrada.

3.3.3.3. Cuantizacion no uniforme

Una manera de conseguir la cuantizaciéon no uniforme es utilizar una caracteristicas de
cuantizacion no uniforme, como la mostrada en la figura 3.17a. Més comunmente, la cuantizacion
no uniforme se consigue a distorsionar la sefial original con una caracteristica de compresion
logaritmica, como se muestra en la figura 3.17b, y entonces usar un cuantizador uniforme. Para
sefiales de magnitud pequefa la caracteristica de compresion tiene una pendiente més grande que
para aguellas de magnitud grande. Entonces un cambio dado para magnitudes pequefias llevara a
cuantizador uniforme a través de mas pasos que € mismo cambio para magnitudes grandes. La
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Numerode  Nivel de
codigp  cuantizacion A X()
4
35 35 S
3
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15 15 & —— ’
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-0.5 -0.5 e ; : T ~_
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e ! ! ! | | ~
-35 -3.5 MR | i : : : !
A A A T T S
Vaor del muestreo natural 1.3 3.6 2.3 0.7 -0.7 -2.4 3.4
1
Vaor delamuestracuantizada 1.5 35 25 0.5 -0.5 -25 -35
NUmero decodigo 5 7 6 4 3 1 0
SecuenciaPCM 101 111 110 100 011 001 000

3.3.3.2.

Figura 3.14. Cuantizador uniforme.

Estadistica de las sefales de voz

La comunicacion de sefides de voz es un &ea de alta especializacion e importancia en
comunicaciones digitales. La voz humana es caracterizada por propiedades estadisticas Unicas; una
de tales propiedades es ilustrada en la figura 3.15. La abscisa representa las magnitudes de |a sefial
de voz, normalizadas a valor cuadratico medio (rms) de tales magnitudes a través de un canal tipico
de comunicaciones, y la ordenada es su probabilidad. Para la mayoria de los candes de
comunicacién de voz, los volimenes baos predominan; 50% del tiempo, €l voltaje que caracteriza
la energia de la voz es menor que ¥4 del valor rms. Las amplitudes grandes son relativamente raras;
solo el 15% del tiempo la sefid de voz excede €l valor rms.

1.0

04T

Probabilidad

02T

1.0 2.0 3.0
Maanitud de la sefia de voz normalizada

4.0

Figura 3.15. Estadistica de |a sefid de voz.

Hemos visto, de la ecuacion 3.18, que e ruido de cuantizacion depende del tamafio del paso
(intervalo cuantil). También hemos visto que en la cuantizacion uniforme e tamafio del paso es
uniforme. Tal sistema puede ser derrochador para sefides de voz; muchos de los pasos de
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2
¥ q/2 _q°

2 2 \ 2 1
S :0¥(e- E(e))" p(e)de :Oqlze ade 1 (3.18)

Lavarianza, s, corresponde ala potencia promedio del ruido de cuantizacion.

La potencia de pico de la sefia analdgica (normalizada a una carga resistiva de 1 ohm) puede
expresarse COmMo

_a¥wd _adqo _ g’
R €25 &2g 4

Las ecuaciones 3.18 y 3.19 pueden combinarse para en la siguiente relacion sefid a ruido de
cuantizacion

(3.19)

&6 _ P _Lg*4

gN@_sz_ q%/12

=37 (3.20)

De la ecuacion 3.20 se puede ver que la relacion sefia a ruido de cuantizacion ,(S/N)q, mejora para
un nimero de niveles de cuantizacion, L, grande. En € limite (conforme L® ¥), la sefid cuantizada
se acercaalasefial origina, y larelacion sefia aruido de cuantizacidn es muy grande.

3.3.3. Cuantizacioén

La Modulacion por e Codigo del Pulso, PCM, es e nombre dado a una clase de sefial banda base
obtenida de cuantizar sefiales PAM al codificar cada muestra cuantizada en una palabra digital. La
informacién analégica original es muestreada y cuantizada en uno de L niveles, entonces cada
muestra cuantizada es codificada digitalmente en una paabra de cddigo I-bit (I=log,L). Para
transmision banda base, 10s bits de palabras de codigo se transforman en formas de onda de pul sos.

3.3.3.1. Cuantizacion uniforme

Las caracteristicas esenciadles de PCM se muestran en la figura 3.13. Asuma que la excursion
analdgica de la sefid x(t) esta limitada a +4V. El intervalo cuantil o tamafio del paso es 1V
uniforme para todos los niveles de cuantizacion. Entonces se utilizan 8 niveles de cuantizacion
localizados en —3.5, -2.5, ..., 3.5V. A cada nivel de cuantizacion se le asigna un nimero de codigo
desde O (OOOH) hasta 7 (111H).

La ordenada de la figura 3.14 contiene los niveles de cuantizacion y sus correspondientes nimeros
de cddigo. A cada muestra de |la sefial analdgica se le asigna el nivel de cuantizacion méas cercano al
valor de la muestra. La abscisa de la figura 3.14 muestra cuatro representaciones de x(t): Los
valores del muestreo natural, los valores de las muestras cuantizadas, los nimeros de cédigo, y la
secuencia PCM. Note que en la figura 3.14 cada muestra es representada por una palabra de cédigo
de 3 bits L=2', 8=2°.
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3.3.2.3. Relacion sefial a ruido para pulsos cuantizados

La figura 3.12 muestra un cuantizador de L niveles para una sefia analdgica con excursion de
voltaje Vp,=V,-(-Vp)=2V, volts. Los pulsos cuantizados toman valores positivos y negativos, como
lo muestra la figura 3.12. El tamafio del paso entre niveles de cuantizacion, conocido como
intervalo cuantil, es q volts. Cuando los niveles de cuantizacion estan distribuidos uniformemente
en e rango completo, & cuantizador es conocido como cuantizador uniforme o lineal. Cada valor
de la muestra de la sefid anal égica es aproximado con un pulso cuantizado; la aproximacion resulta
en un error no mayor a g/2 en ladireccion positiva o -{q/2) en la direccion negativa. La degradacion
de la sefid debida a la cuantizacion esta, por lo tanto, limitada a la mitad del intervalo cuantil,

+(9/2)

g=Vg/L

Vaores q/2 L
cuantizados 0 "_a 7 2‘ “““““““““““““ niveles Vip

-3q/2
-5q/2

Figura 3.12. Niveles de cuantizacion.

Una figura de mérito (til para el cuantizador uniforme es la varianza del cuantizador s? (error
cuadratico medio asumiendo media cero). Si asumimos que € error de cuantizacion, e, tiene
distribucion de probabilidad uniforme en un intervalo cuantil de ancho ¢, y media cero E(e)=0,
como &l mostrado en lafigura 3.13, tenemos que

ADE) E(e)=0
g

>

-q/2 e

0 q/2

Figura 3.13. Estadistica del error de cuantizacion.
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3.3.2.1.  Efectos del muestreo y cuantizacion

Ruido de cuantizacion. La distorsion inherente a la cuantizacion es € error de redondeo o
truncamiento. El proceso de cuantizar una sefial PAM involucra la pérdida de informacion original.
Esta distorsion, introducida por la necesidad de aproximar la informacion analégica mediante
muestras cuantizadas, es conocida como ruido de cuantizacién; la cantidad de tal ruido es
inversamente proporcional a nimero de niveles de cuantizacion. Esta relacion sefiad a ruido de
cuantizacion es tratada con mayor detalle en la seccién 3.3.2.3.

Saturacion del cuantizador. El cuantizador (0 convertidor anal6gico a digital) utiliza L niveles
para la tarea de aproximar el rango continuo de entrada a un conjunto finito de salida. El rango de
entrada para € cua la diferencia entre la entrada y la salida es pequefia se llama rango de
operacion del convertidor. Si la entrada excede tal rango, la diferencia entre laentraday la salida se
hace grande, y entonces se dice que € convertidor esté operando en saturacion. Entonces los errores
de saturacién pueden ser superiores a ruido de cuantizacion. Generalmente, la saturacion es evitada
al usar circuitos con Control Automatico de Ganancia (AGC), que efectivamente evita que sefides
con amplitud alta saturen el convertidor.

Agitacion del temporizador. Nuestro andlisis del teorema del muestreo predice la reconstruccion
precisa de sefidles basado en muestras uniformemente espaciadas. S existe un ligero
desplazamiento aleatorio (agitacion) en la posicion de la muestra, el muestreo no es del todo
uniforme. No obstante, la reconstruccion exacta es aln posible s se conoce exactamente la posicion
de las muestras. El efecto de la agitacion es equivalente ala modulacion en frecuencia. En este caso,
se induce una contribucion espectral debida a la agitacion, con propiedades similares al ruido de
cuantizacion. La agitacion del temporizador puede controlarse al introducir voltajes de alimentacion
aislados y referencias de tiempo atamente estables.

3.3.2.2. Efectos del canal

Ruido en el canal. El ruido térmico en los dispositivos el ectronicos, las sefides de interferencia de
otros sistemas y las interferencias de otros dispositivos externos a sistema de comunicaciones
pueden ocasionar errores en la reconstruccion de los pulsos que portan la informacion original.
Tales errores inducidos por €l canal pueden degradar la calidad de la sefid reconstruida, como se
vio en € capitulo 1. Si € ruido en & cana es pequefio, no habra problemas en la reconstruccién de
la sefid. En este caso, € ruido del canal es insignificante comparado con € ruido de cuantizacién.
Por otra parte, s € ruido en e canal es lo suficientemente grande para afectar la habilidad de
detectar pulsos, la sefid reconstruida solo sera una aproximacion de la sefia original.

Interferencia inter-simbolo. En comunicaciones banda base, el canal es limitado en ancho de
banda con caracteristicas paso bagjas, como se puede demostrar en las précticas 1y 2 del Laboratorio
de Comunicaciones Digitales. En tal situacion, un cana limitado en ancho de banda esparce la
forma de onda de los pulsos. Cuando € ancho de banda del canal es mucho mayor a ancho de
banda de los pulsos, € esparcimiento de los pulsos seré pequefio. Por otra parte, cuando el ancho de
banda del canal es cercano a ancho de banda de los pulsos, el esparcimiento de los pulsos excede la
duracion del pulso y origina que los pulsos adyacentes se solapen. Tal solapamiento es conocido
como Interferencia Inter-Simbolo (ISI). Al igual que otra fuente de degradacion, la ISl ocasiona
errores en la deteccion; ésta es particularmente insidiosa ya que € aumento de la potencia de la
sefid no meora e desempefio del sistema de comunicaciones. En éste sentido, Unicamente el
incremento del ancho de banda del canal, o la reduccion del ancho de banda de los pulsos pueden
mejorar el desempefio del sistema. Los detalles de la ISl pueden observarse en € desarrollo de las
précticas 1 a 3 del Laboratorio de Comunicaciones Digitales.
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3.3.1.5. Interface de sefal para un sistema digital

Examinemos cuatro formas en las que podemos describir la informacion analdgica. La figura 3.11
ilustra las elecciones. La referencia es la forma de onda original en banda base, figura 3.11a La
figura 3.11b representa una version muestreada de la sefid original, conocida como datos
muestreados naturalmente o sefial PAM (Modulacion por Amplitud del Pulso). No obstante, tal
sefiadl es incompatible con un sistema de comunicaciones digital, ya que es continua en amplitud y
un sistema digital trata con un nimero finito de simbolos. La figura 3.11c ilustra las muestras
cuantizadas, es decir, cada pulso es expresado como un nivel a partir de un conjunto finito de
niveles. En este caso, a cada subnivel le es asignado un simbolo de un alfabeto finito. Los pulsos de
lafigura 3.11c son conocidos como muestras cuantizadas; tal formato es la eleccion obvia para un
sistema digital de comunicaciones ya que la sefid es representada por amplitudes discretas. El
formato de la figura 3.11d es construido a partir de la salida de un circuito de muestreo y retencion.
cuando los valores de las muestras son discretas, tal formato puede ser utilizado por un sistema
digital. En todos los casos mencionados, la sefial analdgica origina puede ser aproximadamente
reconstruida a partir de las muestras cuantizadas. No obstante, |a fidelidad de la reconstruccion
puede mejorarse a incrementar € nimero de niveles de cuantizacion (requiriéndose un mayor
ancho de banda del sistema de comunicaciones).

Xa(t)

ﬂnﬂm HHhm,

[
0 t 0 t

Xq(t)

@ (b)

XS(t) X4(t)

AT .

0

(©) (d)
Figura 3.11. Sefiales de datos. (a) Informacion original. (b) Datos muestreados natural mente. (c)
Muestras cuantizadas. (d) Muestreo y retencion.

3.3.2. Fuentes de degradacion

La sefid anadgica regenerada a partir de los pulsos muestreados, cuantizados y transmitidos
contiene degradacion proveniente de diferentes fuentes. Las fuentes de degradacion estan
relacionadas a (1) Efectos de muestreo y cuantizacion, y (2) Efectos del canal, que son descritas a
continuacion.
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Figura 3.9. El post-filtrado elimina e aliasing. (a) Espectro en banda base. (b) Espectro de la sefial
muestreada.

Los filtros realizables requieren de un ancho de banda no cero, para la transicion entre la banda de
paso y la atenuacidn de corte requerida. A tal banda de transicion se le llama ancho de transicion.
Para minimizar la tasa de muestreo, deseariamos que € filtro anti-aliasing tuviera un ancho de
banda de transicion pequefio. El costo y complejidad del filtro crecen para anchos de banda de
transicion estrechos, de manera que se requiere establecer un compromiso entre € costo de los
filtros con anchos de banda estrechos y el costo de altas tasas de muestreo, ya que las altas tasas de
muestreo requieren mas capacidades de almacenamiento y anchos de banda de transmision amplios.
En muchos sistemas la respuesta a tal dilema ha sido hacer € ancho de banda de transicion un 10 o
20% del ancho de banda en banda base. Si optamos por e 20% de ancho de banda de transicion
para € filtro anti-aliasing, entonces tenemos una version para ingenieros para la tasa de muestreo
de Nyquist

f22.2f, (2.17)

Lafigura 3.10 muestra €l efecto del aliasing en el dominio del tiempo. Los instantes de muestreo de
la senoide en linea continua han sido el egidos de manera que la sefia es sub-muestreada. Note que
la ambigliedad resultante (pocas muestras para representar la senoide) nos permite dibujar otra
senoide completamente diferente (linea no continua) al seguir los puntos sub-muestreados.

/Seﬁal

[ o,
! \

Instantes Sefial auna
de frecuencia
muestreo dias

Figura 3.10. Aliasing en & dominio del tiempo.
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Figura 3.7. Unatasa de muestreo mas ata elimina el aiasing. () Espectro en banda base. (b)
Espectro de la sefial muestreada

Lasfiguras 3.8 y 3.9 muestran dos formas de eliminar el aliasing a usar filtros anti-aliasing. En la
figura 3.8 la sefid analdgica es pre-filtrada de manera que el nuevo ancho de banda en banda base,
f'm, seareducido afi/2 o menor. Por lo tanto la figura 3.8b no muestra componentes de aliasing, ya
que f>2f" . La eliminacion de las componentes espectrales sensibles al aiasing es una buena
préctica en ingenieria. Cuando la estructura de la sefid en banda base es bien conocida, [os términos
sensibles al aliasing pueden ser eliminados antes del muestreo, mediante un filtrado paso bajas de la
sefial en banda base.

A
yX(f)ve
N
N
Y
N
N
N
\\ | >
m fm fs
0 f
@
yX(f) 72
NS // NS
N 7, N
Y e ~
AN e \
N7 ~
A N
2 N | \\ >
D‘Tﬁ f, fobfm fotfm ¢
ffm  fJ2 fs-f'm

(b)

Figura 3.8. Los filtros con caida abrupta eliminan el aliasing. (a) Espectro en banda base. (b)
Espectro de la sefial muestreada

En la figura 3.9 los componentes sensibles a aiasing son removidos a post-filtrar después del
muestreo; la frecuencia de corte ddl filtro, f'',, remueve los componentes sensibles a diasing; ',
necesita ser menor que (fs-f,). Note que las técnicas de filtrado para eliminar las porciones sensibles
al aliasing de los espectros en las figuras 3.8 y 3.9 resultan en la pérdida parcial de informacion. Por
tal razdn, la seleccion de la tasa de muestreo, la frecuencia de corte, y e tipo de filtro estan
relacionados con & ancho de banda en banda base.
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El efecto de tal operacion de multiplicacion resulta en un espectro similar en apariencia a
presentado para el muestreo natural, figura 3.5. El efecto més obvio de la operacidn de retencion es
la significante atenuacion de las réplicas de alta frecuencia (compare las figuras 3.3 y 3.5), que es €
efecto deseado. Usualmente se requiere de una etapa adiciona de post-filtrado para completar el
proceso de filtrado, atenuando las componentes espectrales residual es |ocalizadas en multiplos de la
tasa de muestreo. Un efecto secundario de la operacion de retencion es la ganancia espectral no
uniforme, P(f), aplicada a espectro banda base original, que se muestra en la ecuacion 3.16. El
post-filtrado puede compensar eta atenuacion al incorporar lafuncion inversa de P(f).

3.3.1.4. Aliasing

Lafigura 3.6 es una vista detallada del primer cuadrante del espectro de la sefid banda base y una
de las réplicas en e espectro periddico. Esta figurailustra el aiasing en e dominio del tiempo. La
figura 3.6b muestra las éreas solapadas entre réplicas adyacentes debidas a efecto de sub-
muestrear. Las componentes espectrales solapadas representan informacién ambigua que no puede
ser recuperada en forma sencilla. En general, la ambigiiedad no puede ser resuelta entre la banda de
frecuencias de (fs-f,) afm.

A
YX(f)¥e
x | >
0 fm fS f

A
V;)(S(f)l/z gti)gponent&s

NN

|
fs-fm fm fs fs+fm
/2

(b)

Figura 3.6. Aliasing en el dominio de lafrecuencia. () Espectro en banda base. (b) Espectro de la
seflal muestreada.

Lafigura 3.7 muestra que una tasa de muestreo més dta, ', puede eliminar el aliasing al separar las
réplicas espectrales; e espectro resultante en la figura 3.7b corresponde a caso presentado en la
figura 3.4a

A
X (f)¥e
\ - ’
0 fm fS f S f

(@
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X() = & CEfx@e®™) (3.13)

Utilizando la siguiente propiedad de Translacién en la frecuencia del andlisis de Fourier

F{x(t)e/®"*}= X (f - fo)

tenemos finalmente

¥
Xs(f)= & CaX (f - nfs) (3.14)
n=-¥
De forma similar a caso de muestreo impulsional, la ecuacion 3.14 y la figura 3.5 muestran que
Xs(f) es una réplica de X(f), periddicamente representada en frecuencia cada f; hertz. En el caso de
muestreo natural, no obstante, observamos que X(f) esta alterada por los coeficientes de la serie de
Fourier del tren de pulsos, comparada contra € valor constante que se obtiene del muestreo
impulsional. Es satisfactorio notar que en el limite, conforme el ancho del pulso T se acerca a cero,
los cruces por cero de la envolvente sinc tienden a infinito, y la ecuacion 3.14 converge a la
ecuacion 3.8.

3.3.1.3.  Muestreo y retencion

Muestreo y retencion es e método més simple y popular para muestrear una sefia analdgica en
banda base. Este método puede ser descrito por la convoluciéon del tren de impulsos, x(t)xq(t),
mostrada en la figura 3.3, con un pulso unitario rectangular, p(t), con ancho del pulso T.. Esta
convolucién en el tiempo resulta en una secuencia de tope plano, xs(t)

Xs(0)=p(t)* [x()xa(0)]

xs(t) = p(t)* éx(t) ad(- nTs)§ (3.15)

La transformada de Fourier, Xs(f), de la convolucién en la ecuacion (3.15) es e producto en €
dominio de la frecuencia entre la transformada P(f) del pulso rectangular y €l espectro periédico de
lafigura3.3

s
a

n=-¥

xs(f):P(f)F}x(t) dt- nTs)g
|

x:(F)=P(F) x (1)L & d(f - iy M
T elsn=-y %
Xs(f)zP(f)T1X(f- nf) (3.16)

en donde

P(f)=T, sinc(fT)
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1. anTo

Ch=_—sdncg_—~+
Ts eTs 4]
en donde
sinc(x) = X
px
A Xy

x(t)
F

B 2h A An  fm e 26 3
t 0 f

AT, 2T o 2Ts 4T

Figura 3.5. Muestreo natural.

Laenvolvente del espectro de magnitud del tren de pulsos, mostrada en la figura 3.5 como una linea
discontinua, tiene la caracteristica de una onda sinc. Combinando las ecuaciones 3.9 y 3.10,
podemos expresar xy(t) como

¥ .
xs(t) = x(t) § Cne!®™ (3.11)
=-¥

n=-

Latransformada, Xy(f), de la sefial PAM muestreada se obtiene aplicando la transformada de Fourier
de x(t) como sigue

o )
X(f)=Fx(t) § cne”p”fs‘g (3.12)
|

n=-¥

En éste caso, el operador Fourier se aplica a funciones con variable independiente t, de manera que
los coeficientes C, pueden salir del operador, ya que no dependen de t. De estaforma
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para recuperar la forma de onda analdgica original. Cuando la tasa de muestreo se reduce tal que
fi<2fy, las replicas se solapan, como se muestra en la figura 3.4b, y se pierde la informacion en las
frecuencias solapadas. Este fendmeno, € resultado de sub-muestrear (muestrear a una tasa muy
baja), es conocido como aliasing. La tasa de Nyquist, f=2f,, es la tasa limite a la cua ocurre €
aliasing; para evitar e aliasing, se debe satisfacer € criterio de Nyquist, fs3 2f,.

X ()%

-2fs -fs -fm fm fs 215

2f fs  f ! f f' 2f >
=&ls =ls “Im 0 m S S f

(b)

Figura 3.4. Espectros para varias tasas de muestreo. (a) f>2f, . (b) fs<2f,,.

3.3.1.2. Muestreo natural

Aqui demostraremos la validez del teorema de muestreo utilizando la propiedad de desplazamiento
en frecuencia de la transformada de Fourier. No obstante que & muestreo ideal es un modelo
conveniente, una forma més préctica de implementar e muestreo de una sefial analdgica limitada en
ancho de banda, x(t), es multiplicarla por un tren de pulsos x,(t), como se muestra en la figura 3.5.
Cada pulso en x,(t) tiene un ancho del pulso en estado ato T, y amplitud 1/T. La multiplicacion por
Xp(t) se puede ver como la aperturay cierre de un interruptor mecanico o electrénico. Como se vio
anteriormente, la frecuencia de muestreo es f,, y su reciproco, € periodo entre muestras, designado
Te.

Los datos de muestras (sefia PAM), x(t), delafigura 3.5

Xs(0)=x(0)%o(t) (39

El muestreo agqui es conocido como muestreo natural, ya que la parte alta de cada pulso en la
secuencia xs(t) retiene la forma de su segmento correspondiente a la sefial analdgica original durante
el intervalo del pulso. Adicionamente, podemos expresar e tren de pulsos periodico, Xp(t),
mediante su expansion en serie de Fourier como

¥ .
Xp(t) = § Crel®™ (3.10)

n=-¥

En donde la tasa de muestreo, f.=(1/T;), se elige igual a 2f,,, de manera que se cumple € criterio de
Nyquist en e limite. Es fécil demostrar que (ver seccion A.2.2, Sklar)
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Lapropiedad de desplazamiento de la funcion impulso demuestra que

X(t)d(t-to)=x(to)d(t-to) (34)
Utilizando ésta propiedad, podemos ver que xs(t), la versiéon muestreada de x(t), esta dada por
¥

xs(t) = X(t)xe(t) = & x(t)d (t- nTs)

n=-¥

Xs(t) = g X(nTs)d (t - nTs) (35)

n=-¥

Utilizando la propiedad de multiplicacion en el tiempo convolucién en la frecuencia, €l producto
en e dominio del tiempo x(t)x4(t) de la ecuacion 3.5 se transforma a la convolucion en e dominio
de lafrecuencia X(f)* X4(f), en donde X4(f) es latransformada de Fourier del tren de impulsos xq(t)

Xd(f):Tlgd(f-nfs) (3.6)

S n=-¥

en donde f;=(1/T;) es la frecuencia de muestreo. Note que la transformada de Fourier de un tren de
impulsos es otro tren de impulsos. La figura 3.3 muestra e tren de impulsos en e tiempo x4(t) y su
transformada de Fourier Xq(f).

La convolucion con la funcion impulso simplemente desplaza la funcion original, de la siguiente
manera

X(f)*d(f-nf)=X(f-nfs) (3.7
Entonces podemos resolver X(f) el espectro de la forma de onda muestreada como

’

él ¢

Xs(£) = X(F)* Xa(f) = X (F)* &= & d(f - nfy)|]
elsn=y u

14
X(f)=— & X(f - nf) 39)

Por lo tanto concluimos que dentro del ancho de banda original, el espectro X(f) de la sefid de
muestras xs(t) es, tomando en cuenta el factor de escala (1/Ts), exactamente € mismo que para X(t).
Adiciondmente, e espectro es periddico cada fs hertz. La propiedad de desplazamiento de un
impulso hace que la convolucion de un tren de impulsos con otra funcion sea facil de visudizar. Los
impulsos actian como funciones de muestreo. Entonces, la convolucién puede desarrollarse
gréficamente a barrer € tren de impulsos, X4(t) de la figura 3.3, por la transformada ¥X(f)%2 Este
muestreo de ¥X(f)%2en cada paso del barrido replica ¥X(f)¥zen cada posicién frecuencial del tren de
impulsos, resultando en ¥2(f)¥2 mostrado en la figura 3.3.

Cuando la tasa de muestreo es elegida, como lo ha sido en este giemplo, ta que f=2f,, cada réplica
espectral esta separada de sus vecinos por un banda de frecuencia de f; hertz, y la forma de onda
analogica original puede recuperarse tedricamente mediante un filtro paso bajas ideal. Sin embargo,
en larealidad se requieren de filtros con bordes no verticales. Es claro que s f>2fy, las replicas se
separardn como se muestra en la figura 3.4a, haciendo facil de implementar |a operacion de filtrado.
La figura 3.4a muestra en linea punteada la respuesta tipica de un filtro paso bajas real utilizado
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Esta inecuacion también es conocida como el teorema del muestreo uniforme. Dicho en otras
palabras, el limite superior en T puede expresarse en términos de la tasa de muestreo, denominada
f=1UT. La restriccion, especificada en términos de la tasa de muestreo, es conocida como €l
criterio de Nyquist. Ladesigualdad es

Latasa de muestreo f; =2 f,, es conocida también como latasa de Nyquist. El criterio de Nyquist es
una condicion tedrica suficiente para permitir que la sefial analégica original sea completamente
reconstruida a partir de un conjunto de muestras discretas en e tiempo uniformemente espaciadas.
En las siguientes dos secciones se demostrara el teorema del muestreo.

3.3.1.1.  Muestreo impulsional

En esta seccion demostraremos la validez del teorema del muestreo utilizando la propiedad de
multiplicacion en € tiempo, convolucion en la frecuencia. Examinemos primero el caso de un
muestreo ideal con una secuencia de funciones impulso unitarios. Asuma que la sefid anal6gica de
la figura 3.3, x(t) tiene transformada de Fourier, X(f) limitada en frecuencia a fm hertz. Como se
muestra en la figura 3.3, € proceso de muestreo se puede ver como el producto en € tiempo de x(t)

con un tren de impulsos x4(t)

xa(t) = éd(t- nTs)
=¥ (3.3)

en donde T, es e periodo de muestreo y d(t) es la funcion impulso o delta de Dirac. Elijamos
T=(1/2)f,, de manera que se satisfaga €l criterio de Nyquist.

x(t) F YX(f)vz
—>
| > >
0 t

|
-fm fm

t

Xa(t) F X4(f)
mm%m,@ m%u ,

I I
-4Ts -2Ts 0 2Ts 4T, t =9ls -cls -Is 0 fs 2fs 3fs f

Wm : AR N

[ | T [

| > '-3If'-2|f'-fl-%'f'fl'2f'3f' >
AT, 2T, o 2T, 4T s A e ot £ 2 3K

t f

Figura 3.3. Muestreo impulsional.
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Mensgje (texto): T H [ N K
Codificacion de
carécter (6 bits 7 \ W4 A\ W4 \ / \ N4
ASCII): 0010100001001001000111001101

\
0

o

Digitos 8-arios
(simbolos):
Formas de onda
8-arias: sa(t) sa(t) so(t) sa(t)  sa(t) s4(t) sa(t) sa(t)  selt) sa(t)

Mensaje (texto): T H [ N K
Cogificaci éq de A N A a N
carécter (6 bits N\ 7 N\ N\ N\ N\
ASCII): 001010000100100100011100110100

S S e A
ogsaics | | Lo | |

(simbolos): 5 1 4 17 25 20
Formas de onda
32-arias: ss(t) sa(t) sa(t) s17(t) S25(t) sa0(t)

(b)

Figura 3.2. Mensgjes, caracteresy simbolos. (a) ejemplo 8-ario. (b) jemplo 32-ario.

3.3. FORMATEO DE INFORMACION ANALOGICA

Si la informacion es analdgica, ésta no puede codificarse directamente como en e caso de la
informacion textua; la informacion debe transformarse primero a una forma digital, discreta en
tiempo y amplitud. El proceso de transformar una forma de onda anal égica a un formato compatible
con € sistema digital de comunicaciones empieza con € muestreo de la sefid analdgica, para
discretizarla en € tiempo, para producir una forma de onda modulada en amplitud (sefial PAM).
Posteriormente, las muestras discretas en el tiempo pero continuas en amplitud se cuantizan para
discretizar laamplitud y producir una sefial de pulsos codificados (sefial PCM).

3.3.1. Muestreo

El enlace entre una forma de onday su version muestreada es 1o que se conoce como e proceso de
muestreo. Este proceso es implementado de diferentes formas pero la més popular es la operacion
muestreo y retencion. En tal operacion, un interruptor y un mecanismo de almacenamiento (por
gjemplo un transistor y un capacitor) forman una secuencia de muestras de la entrada continua en el
tiempo. La salida del proceso de muestreo es conocida como pulso modulado en amplitud (PAM)
ya gue los intervalos sucesivos de salida pueden ser descritos como una secuencia de pulsos cuyas
amplitudes estan derivadas de la forma analdgica de entrada. La forma anal6gica original puede
recuperarse aproximadamente a partir de la sefial PAM mediante un filtro paso bajas. Una pregunta
importante es: ¢Que tan cercanamente se puede aproximar una sefial PAM a la forma de onda
anal6gica original? Esta pregunta puede contestarse a revisar el teorema del muestreo, que dice:
Una sefid limitada en ancho de banda sin componentes espectrales arriba de f,, hertz puede ser
determinada en forma Unica por valores de muestras en intervalos uniformes de T, segundos, en
donde

1
2fm

Ts £

(3.)
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5] o 1 0 1 0 1 0 1
Bits |6] O 0 1 1 0 0 1 1

7] o 0 0 0 1 1 1
12374
0]0]/0/0] |NUL|DEL|sP| o | @ | P ‘ p
1]0[0]0] |SOH | DCL| | 1 | A | Q| a | g
0/1/o|o] |[sTx|Dc2| * 2 B | R | b r
1]1]ojo| |[ETX|DC3| # 3 | c | s | ¢ s
ojo[1/o] |[EOT|DC4| % | 4 | D | T d t
1]o[1]0] [ENQ|NAK| $ 5 E | U e u
0/1[1]0] [ACK|SYN| & 6 F | V f v
1[1[1]0o] |BEL |ETB| ° 7 | G | W ]| g | w
0/o[o[1 BS |CAN| ( 8 | H | X h X
1]o[o]1 HT | EM | ) 9 | Y i y
0/1]0]1 LF | SuB| * : J | z i z
1[1]0]1 VT | ESC | + : K [ k {
0jo[1]1 FE | FS | < L \ | |
1]o[1]1 CR | GS | - = | M ] m | }
0[1]1]1 SO | RS | . > | N | ~ n ~
1(1]1]1 S| | US| J 2 | O o | DEL

Tabla 3.1. Codigo ASCII.

3.2.2. Ejemplo de mensajes, caracteres y simbolos

La figura 3.2 muestra un ejemplo de particion de la cadena de bits, basado en la especificacion del
sistema por los valores de k y M. El mensgje textual en lafigura esla palabra“ THINK”. Utilizando
el codigo ASCII de 6 bits (Tabla 3.1 nimeros de bit 1 a 6) proporciona una cadena de 30 bits. En la
figura 3.2a, € tamafio del conjunto de simbolos, M, ha sido elegido como 8 (cada simbolo
representa un digito 8-ario). Por lo tanto, los bits son particionados en grupos de tres (k=10g28); los
10 nimeros resultantes representan 10 simbolos octales a ser transmitidos. El codificador de forma
de onda debe tener un repertorio de ocho formas de onda, si(t), en donde i=1,..., 8, para representar
los simbolos posibles, cada uno de los cuales debera transmitirse durante una duracién del simbolo.
El renglon final de la figura 3.2a lista las 10 formas de onda que € codificador de forma de onda
asignara para transmitir el mensgje textua “ THINK”.

En la figura 3.2b, e tamafio del conjunto de simbolos, M, se ha elegido que sea 32 (cada simbolo
representa un digito 32-ario). Entonces, los bits son tomados en grupos de 5 a la vez, y € grupo
resultante de 6 ndmeros representa los seis simbolos 32-arios a transmitir. Note que no hay
necesidad de que coincidan los bordes de los simbolos y de los caracteres. El primer simbolo
representa 5/6 del primer carécter “T” y 4/6 del siguiente carécter, “H”, etc. El sistema ve los
caracteres como una cadena de digitos a ser transmitida; solo € usuario fina (o € usuario de una
méquina de teletipo) le da significado a la secuencia final de bits recibidos. En tal caso 32-ario, €l
codificador de forma de onda requiere un repertorio de 32 formas de onda diferentes, si(t), en donde
i=1,..., 32, una para cada posible simbolo que debe transmitirse. El renglén final de la figura 3.2b
lista las 6 formas de onda que €l codificador de forma de onda 32-ario asignara para transmitir €l
mensgje textual “THINK”.
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Figura 3.1. Sistema digital de comunicaciones en banda base.

A

3.2. FORMATEO DE INFORMACION TEXTUAL (CODIFICACION DE
CARACTERES

Si lainformacién consiste de texto afanumérico, estos caracteres deberan ser codificados con uno
de varios formatos esténdar. Ejemplos de tales estdndares son: el codigo ASCI1 (American Standard
Code for Information), el codigo EBCDIC (Extended Binary Coded Decimal Interchange Code),
codigos Baudot y Hollerith. La tabla 3.1 muestra € formato ASCII. El nimero de bit significa €l
orden de la transmision en serie, en donde € bit con nimero 1 es € primer elemento a ser
transmitido. Entonces, la codificacion de caracteres es la etapa que transforma texto en digitos
binarios (bits). Algunas veces la codificacion de caracteres es modificada para cumplir con
necesidades especificas. Por gjemplo, € codigo ASCII puede ser modificado a agregar un bit para
propositos de deteccion de errores. Otras veces, € cddigo ASCII puede ser truncado a 6 bits que
proporciona un conjunto reducido con capacidad de 64 caracteres.

3.2.1. Mensajes, caracteres y simbolos

En la informacion textual esta incluida una secuencia de caracteres alfanuméricos. Cuando se
transmiten digitalmente los caracteres primero son codificados en una secuencia de bits, llamada
cadena de bits o sefial banda base. Los grupos de k bits pueden combinarse para formar nuevos
digitos o simbolos, a partir de un conjunto finito de simbolos o alfabeto de M=2" simbolos. Un
sistema utilizando un conjunto de simbolos de tamafio M es referido como un sistema M-ario. El
vaor de k 0 M representa una eleccion inicia importante en e disefio de un sistema digital de
comunicaciones. Para k=1, e sistema es llamado binario, € tamafio del conjunto de simbolos es
M=2, y e codificador de forma de onda utiliza una de dos formas de onda diferentes para
representar el binario “uno” y la otra forma de onda para representar el binario “cero”. Para este
caso especia, € simbolo y e bit son los mismos. Para k=2, € sistema es conocido como
cuaternario o 4-ario (M=4). Para cada duracién del simbolo, €l codificador de forma de onda usa
una de cuatro diferentes formas de onda que representan € simbolo. La particion de la secuencia de
bits de mensgje es determinada por € tamafio del conjunto de simbolos, M. El siguiente giemplo
puede ayudar a clarificar la relacion entre los términos “mensgje’, “carécter”, “simbolo”, “bit” y
“formade onda digital”.
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Capitulo 3
Transmisidn banda base

El primer paso esencia en procesamiento digital de sefiales, formateo, hace a la sefial origen o
fuente compatible con e procesamiento digital. En el transmisor, €l formateo es una transformacion
uno a uno de informacion fuente a simbolos digitales (en e receptor e formateo es una
transformacion inversa). La codificacion fuente es un caso especia de formateo cuando existe
reduccién de redundancia en los datos (compresion). Nosotros trabajaremos en este capitulo con
formateo y transmision banda base y posteriormente, en € capitulo 6, con € caso especial de una
descripcion eficiente de lainformacién fuente (codificacion fuente).

Una sefid cuyo espectro se extiende a partir de cero (0 cercano a cero) hasta un vaor finito,
usuamente menor que algunos megahertz, es llamada sefiadl banda base o paso bajas. Ta
denominacion sera técita siempre que nos refiramos a la “informacién”, “mensgje’ o “datos’, ya
gue las sefides de la naturaleza son esencialmente banda base (voz, audio, video, datos, sefiales de
transductores). Para la transmision de sefides en banda base en un sistema digita de
comunicaciones, la informacion es formateada de manera que ésta sea representada por simbolos
digitales. Después, se asignan formas de onda compatibles con €l cana de comunicaciones que
representan los simbolos. Entonces las formas de onda pueden transmitirse través de canales de
comunicaciones banda base (par trenzado, cable coaxial o fibra éptica).

3.1. SISTEMAS BANDA BASE

Lafigura 3.1 presenta un sistema de comunicaciones digitales en banda base, realzando & proceso
de formateo. Los datos en forma digital omiten la etapa de formateo. La informacion textual es
transformada en digitos binarios mediante el codificador. La informacion analdgica es formateada
utilizando tres etapas separadas. muestreo, cuantizacion y codificacion. En los tres casos de
informacién el resultado del formateo es una secuencia de digitos binarios Ilamados simbolos.

Entonces los simbolos estan listos para ser transmitidos asignandoles previamente una forma de
onda compatible con el canal de comunicaciones banda base. El proceso se lleva a cabo mediante e
codificador de forma de onda también conocido como modulador banda base. Para canales banda
base (conductores de cobre o fibra dptica) la forma de onda compatible son los pulsos. La salida del
codificador de forma de onda consiste en una secuencia de pulsos con una caracteristica que
corresponde a los simbol os a ser transmitidos.

Después de la transmision a través del cana de comunicaciones, las formas de onda son detectadas
para estimar los digitos transmitidos, y e paso final, formateo inverso, recupera un estimado de la
informacion fuente.
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