Capitulo 1

Introduccidn

La transmision digital de informacién introduce una cantidad extraordinaria de ventajas como para dominar
crecientemente los sistemas de comunicaciones. En comunicaciones entre computadoras, la informacion a ser
transportada es inherentemente digital, de forma que la transmisién digital es la tinica alternativa practica.
Pero las comunicaciones entre computadoras son atun solo una pequena fracciéon de todas las comunicaciones
digitales. Una fraccion mucho mayor estd orientada a la transmisién de senales inherentemente analdgicas,
en particular voz e imagenes. Tales sefiales puede ser transmitidas (y tradicionalmente lo han sido) en forma
analdgica. ;Porqué deberian transmitirse en forma digital? No hace mucho tiempo la transmisién digital
era considerada ineficiente en términos de ancho de banda y el costo de conversién de analdgico a digital
y visceversa era un problema central. De cualquier forma cuatro cosas han sucedido para cambiar estos
preconceptos:

e La codificacion de senales analdgicas en forma digital se ha beneficiado de los avances de los algo-
ritmos de compresién, los cuales reducen dramaticamente la velocidad de transmision requerida para
representar una senal de voz o video con alta calidad subjetiva.

e Las técnicas de procesamiento de senal y codificacién han incrementado dramaticamente la velocidad
de transmisién que es posible alcanzar con un canal fisico determinado.

e Los circuitos integrados han reducido considerablemente el costo de realizar funciones complejas de
procesamiento de senal y codificacién asociadas a la transmisién digital.

e La fibra éptica ha reducido el costo de transmitir a altas velocidades de transmisién sobre largas
distancias.

El resultado de esos desarrollos ha sido cambiar la forma de imaginar los sistemas de comunicaciones.
Hoy en dia el mayor énfasis asociado a la transmision digital es frecuentemente el ancho de banda reducido,
o equivalentemente la mayor capacidad total del sistema alcanzable con la transmision digital. Por ejemplo,
la telefonia celular y la televisién por cable estan en proceso de convertirse a transmisién digital, en parte
sobre la base de la mayor capacidad del sistema.

1.1 Aplicaciones de comunicaciones digitales

Las comunicaciones digitales son utilizadas por senales que son inherentemente analégicas y continuas en el
tiempo, tales como la voz y las imagenes, y senales que son inherentemente digitales, tales como archivos
de texto. Los requerimientos impuestos sobre un sistema de comunicaciones son diferentes en cada caso.
Ademas, las redes de comunicaciones modernas proveen una mezcla de servicios para los que se debe tener
en cuenta las demandas de cada tipo de senal y/o sistema.

1.1.1 Transmisidon digital de voz y video

Es comitn en la practica convertir senales analdgicas continuas en el tiempo a la forma digital para trans-
misién. Una técnica utilizada comunmente para la transmision de voz y video es modulacion de pulsos
codificada (PCM), como ilustrado en la figura 1.1. La senal de voz o video continua en tiempo se muestrea
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Figura 1.1: Un sistema de transmisién digital utilizado para transmisiéon PCM.

primero a una taza de f; Hz (o muestras/seg.), la cual debe ser mayor que dos veces la mayor componente
de frecuencia de la senal. Frecuentemente esta operacion de muestreo estd precedida de un filtro pasabajos,
no mostrado, que asegura que la senal es limitada en frecuencia. Cada muestra se convierte luego a una
palabra binaria de n bits por medio de un conversor analégico-digital (A/D). La salida es una secuencia
de bits con una velocidad de nf; bits/seg. La secuencia de bits se transmite entonces con un sistema de
transmisién digital, y la sefial de voz o video se reconstruye con un conversor digital-analégico (D/A) y un
filtro de reconstruccién. La técnica de PCM fué patentada en Francia por Reeves al final de los anos 30, y
fué de las primeras utilizadas en la Segunda Guerra Mundial.
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Figura 1.2: El sistema de transmision T1 con su banco de canales D1 asociado para muestreo, conversién
A/D y multiplexado.

Ejemplo: El primer sistema comercial PCM fué el sistema T1 (americano), ilustrado en la figura 1.2. Su
diseno fué completado en los Laboratorios Bell en 1962. Se utiliza atin ampliamente para la transmision de
corta distancia entre centrales de conmutacién telefénica en areas metropolitanas. El sistema T1 transmite
una secuencia de bits a 1.544 Mb/seg sobre dos pares de cobre, uno por cada direccién de transmision.
De esa capacidad, 1.536 Mb/seg estan disponibles para la transmisién de 24 canales de voz con el restante
utilizado para funciones de supervisién. Cada canal de voz se muestrea a 8000 muestras/seg y se cuantiza
con 8 bits/muestra, lo que determina una velocidad total de 64 kb/seg por canal de voz. El banco de canales
también multiplexa o combina las 24 secuencias en conjunto para formar una secuencia de 1536 Mb/seg.

La implementacién interna de ese sistema de transmisién digital puede ser complicada. Sin embargo,
desde el punto de vista de la transmisién de voz y video, el sistema puede caracterizarse completamente por
tan solo cuatro parametros:

o La velocidad de transmisidn (bits/seg).
e Los retardos de propagacion y procesamiento.
e La probabilidad de error de deteccién.

o El error de fase (jitter).

La probabilidad de error y el error de fase pueden causar alguna degradacién en la calidad de la senal de
voz o video recuperada, y un retardo excesivo puede impedir una conversacién, de forma que el disenador
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debe controlar esos problemas. Sin embargo, estos problemas son mucho menos complicados que los tipos
de distorsién encontrados comunmente en la transmision analdgica.

Otra aplicacion de las técnicas de transmisién digital son los sistemas de almacenamiento o grabacién
utilizando medios épticos y /o magnéticos. En este caso el objetivo no es la transmisioén de un lugar a otrosino
del momento de grabacion al de reproduccién. Esos medios de almacenamiento tienen en general problemas
diferentes de los medios de transmision, pero algunos de los mismos conceptos basicos pueden aplicarse.

1.1.2 Comunicaciones entre computadores

Los datos generados por computadoras para transmision a otras computadoras o terminales no requieren la
conversién mostrada en la figura 1.1. Para la comunicacion entre computadoras es comun utilizar el término
transmisién de datos antes que transmision digital. Sin embargo es importante enfatizar que puede utilizarse
el mismo sistema de transmisién para PCM y transmision de datos. En realidad, un objetivo importante de
varias alternativas de diseno actuales es combinar voz, video y datos dentro de un ambiente de transmisién
integrada. Por esa razdén nos referiremos al conjunto como comunicactones digitales.

Un sistema de comunicaciones digitales utilizado para la transmisién de datos esta caracterizado por su
velocidad de transmisién, retardo, probabilidad de error y error de fase, de la misma forma que un sistema
utilizado para transmisién PCM. La importancia relativa de esos problemas es sin embargo en general
diferente. La transmisién de datos es usualmente mucho mas sensible a los errores de transmisién que las
senales de voz o video, pero por otro lado es relativamente insensible a los errores de fase. También, los
datos requieren solo comunicacién esporadica antes que una comunicacion continua. Por ejemplo, un usuario
situado en un terminal puede desear que los caracteres individuales sean transmitidos a 9.6 kb/seg, pero los
caracteres generados poco frecuentemente requerirdn una velocidad de transmisién real de solo 50 bits/seg.
Es posible caracterizar esta propiedad mas formalmente como una gran diferencia entre las velocidades
maxima y promedio.

1.1.3 Redes de telecomunicaciones

Las aplicaciones practicas requieren mas que un simple sistema de comunicaciones digitales enlazado punto
a punto. Una red de comunicaciones digitales conecta simultaneamente varios usuarios entre si, y frecuente-
mente incluye conmutacion, lo cual permite a los usuarios iniciar conexiones especificas a otros usuarios. Por
razones historicas, las redes disenadas para esos propositos diferentes tienen terminologia diferente: una red
de telefonia se disena para manejar transmision PCM, y una red de datos o red de computadoras se disena
para transmitir datos. Sin embargo, la terminologia se esta volviendo rapidamente obsoleta a partir de la
introduccién de redes disenadas para todo propdsito. Tales redes las llamaremos redes de telecomunicaciones.
Un buen ejemplo es la Red Integrada de Servicios Digitales (ISDN) la cual estd siendo instalada actualmente
a escala mundial.

Las redes de telecomunicaciones se clasifican frecuentemente de acuerdo a su extensién geografica. Las Re-
des de Area Local (LAN) estdn disefiadas para comunicar a velocidades de transmisién muy altas sobre areas
geograficas pequenas (del orden de un km de extensién). La mayoria de las LAN se disenan primariamente
para la comunicacién entre computadoras. Las Redes de Area Metropolitana (MAN) pueden conceptualizarse
en funcién de una mayor area que su contraparte LAN, y pueden cubrir un area de aproximadamente 50 km
utilizando fibras épticas. Las Redes de Area Amplia (WAN), extendidas tanto como la superficie de un pais
o el globo, utilizan una combinacién de cable, radio microondas terrestre, cable submarino, fibra y satelite
para cubrir largas distancias. La red telefénica mundial es un ejemplo. Otro ejemplo es internet, la cual esta
orientada principalmente a comunicacién entre computadoras.

Las redes que transportan secuencias de bits multiples también incluyen alguna forma de conmutacién.
La conmutacién posibilita la reconfiguraciéon de conexiones punto a punto en la red y usualmente toma
una de dos formas basicas: conmutacion de circuitos o conmutacion de paquetes. En la conmutacién de
circuitos, la red conecta una secuencia de bits de velocidad constante a un destino por un periodo de tiempo
relativamente largo (del orden de minutos o mayor). Este modo aparece en el contexto de redes de voz,
donde el circuito se forma para la duracion de un llamado telefénico. En la conmutacion de paquetes, los
datos se encapsulan en paquetes de bits relativamente cortos y se les agrega una direccién de destino. Los
paquetes pueden rutearse luego por la red. Una ventaja de la conmutacién de paquetes es que la secuencia
de bits entre fuente y destino puede tener una velocidad de transmision variable, esto se consigue generando
solo los paquetes necesarios. Esto conduce a una mayor eficiencia para fuentes de datos que tienen una gran
dispersién entre las velocidades de transmisién maxima y promedio.
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1.2 Comunicaciones analégicas versus comunicaciones digitales

Para comunicaciones de datos no existe otra alternativa practica que la transmision digital. Sin embargo,
para senales de voz y video existen importantes ventajas y desventajas que caracterizan a la transmisiéon
digital.

Abstracciéon de la interface: La caracterizacién simple de un sistema de comunicaciones digitales es
una ventaja sobre los sistemas analdgicos, donde existen muchas mas formas por medio de las cuales la
transmision puede degradarse. Por ejemplo, la relacion senal a ruido puede ser pobre, o la senal puede sufrir
distorsién de intermodulacién de segundo o tercer orden, o interferencia cruzada (crosstalk) entre un usuario
y otro, o el sistema puede recortar (saturar) la sefial de entrada. En contraste, un sistema de comunicaciones
digitales tiene solo tres parametros: velocidad de transmision, probabilidad de error de deteccién y error de
fase. Los inconvenientes asociados al medio fisico, los cuales pueden ser muy severos, quedaran notablemente
ocultos al usuario. Esta propiedad se denomina abstraccion de la interface del sistema de transmisién. El
poder de esta abstraccion fué tal vez apreciado por primera vez por C. Shannon en 1948 lo que dié comienzo
al campo de la Teoria de la Informacion. El demostré que teoricamente no existe ninguna pérdida por definir
como una secuencia de bits a la interface entre la senal a ser trasmitida y el sistema de transmisién, tanto
para una senal analdgica como digital.

REPLCTIDORLS
REGENERATIVOS

SECUENCIA / SALIDA
DE BITS DEGRADACION DEGRADACION DEGRADACION /

Figura 1.3: Una cadena de repetidores regenerativos reduce el efecto de las degradaciones de la cascada
regenerando la senal digital en puntos intermedios de la transmisién.

El efecto regenerativo: Consideremos el problema de transportar una secuencia de bits a una gran
distancia. La degradacién introducida por un medio fisico ininterrumpido, tal como un cable o fibra optica,
puede ser inaceptable. La solucién digital es colocar a intervalos periddicos en el medio fisico repetidores
regenerativos, como se muestra en la figura 1.3. Cada uno de esos repetidores incluye un receptor, que
detecta la secuencia de bits tal como se haria en el destino eventual, y un retransmisor similar al del origen.
Cualquier efecto debido a ruido y distorsion sobre el medio fisico han sido removidos completamente por el
repetidor regenerativo (excepto tal vez por los errores introducidos). En contraste con esto en la transmisién
analdgica, los repetidores equivalentes consisten basicamente en amplificadores; y el ruido y la distorsion se
acumulan cuando la distancia se incrementa.

En la practica, los sistemas de comunicaciones digitales introduciran algunos errores en la deteccién de
la secuencia de bits. Cuando la probabilidad de error en cada repetidor es baja, la probabilidad total de
error para m repetidores es aproximadamente m veces la probabilidad de un solo repetidor. Suponiendo un
nimero maximo de repetidores es posible obtener el requerimiento de desempeno de un unico repetidor de la
probabilidad total de error objetivo. Es posible lograr entonces el objetivo ajustando el diseno del repetidor,
el diseno de la senal, y el espaciamiento entre repetidores.

El mismo efecto regenerativo se aplica para senales de almacenamiento. Consideremos por ejemplo la
mas alta calidad posible con radio digital. Una justificacién de la regeneracion en este caso es que cada vez
que la senal de audio se copia en un nuevo medio (por ejemplo de una cinta magnética a un disco laser), la
senal se regenera, y las degradaciones especificas del medio original son removidas.

Factores econémicos: Hemos visto que las comunicaciones digitales tienen poderoras ventajas técnicas.
Cuales son los factores econémicos relativos de las comunicaciones analdgicas y las digitales? Existe un
precio a ser pagado por las ventajas técnicas. Sin llegar a un excesivo detalle, una comparacién cualitativa
puede ser la siguiente:

e El multiplexado y conmutacion de senales digitales es de mucho menor costo que para senales ana-
l6gicas. Esto es particularmente cierto para el multiplexado porque el multiplexado por division en
frecuencia de senales analdgicas requiere un filtrado complicado.
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e Algunos medios econémicos, tal como fibra 6ptica y discos laser, son mas adecuados para la transmisiéon
digital que a la analdgica.

e Las comunicaciones digitales de senales analdgicas tal como voz y video requiere un paso adicional de
muestreo y conversion analégico-digital. El costo de esta conversién fué inicialmente un impedimento
para la difusién del uso de las comunicaciones digitales, pero con tecnologias de circuitos integrados
este costo se esta volviendo rapidamente insignificante, particularmente para senales de voz.

e Los repetidores regenerativos para comunicacones digitales son considerablemente mas complicados
que su contraparte analdgica (los cuales son solo amplificadores). Sin embargo, la capacidad de esos
sistemas es tan grande que el costo adicionado es insignificante para los usuarios individuales.

e Con las modernas tecnologias de compresién y transmision, la transmisiéon PCM de senales analégicas
puede lograrse con menor ancho de banda que la transmision analégica de la misma senal. FEsta
caracteristica es critica en la transmisién por radio dado que el espectro de radiofrecuencias es un
recurso caro. Esa transmision tiene importantes ventajas econdémicas en otros medios, tal como una
linea de abonado telefénico o television por cable coaxil.

e Las comunicaciones digitales introducen aspectos complicados de sincronizacién que son notablemente
evitados en las comunicaciones analégicas.

Como conclusion es posible decir que tomé un tiempo, alrededor de 20 anos, para que las comunica-
ciones digitales substituyeran casi completamente a sus competidoras analdgicas, pero esa revolucién esta
ahora practicamente completada. Este es el resultado de una combinacién de factores econémicos, avances
tecnoldgicos y demandas de nuevos servicios.

1.3 Elementos de un sistema de comunicaciones digitales
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Figura 1.4: Bloques funcionales de un sistema de comunicaciones digitales.

La figura 1.4 esquematiza los elementos funcionales de un sistema de comunicaciones digitales. Fl
propdsito del sistema es transmitir los mensages (o secuencias de simbolos) provenientes de la fuente a
un punto de destino con la mayor velocidad y precisiéon posibles. La fuente y el destino estan separados fisi-
camente en el espacio (y/o tiempo) y un canal de comunicaciones los conecta de alguna forma. Los canales
aceptan senales eléctricas o electromagnéticas, y su salida es usualmente una versién distorsionada de la
entrada debido a la naturaleza no ideal del medio fisico que constituye el canal. Ademas de la dispersion,
la senal que transporta informacién también estd corrompida por sefiales eléctricas impredecibles (ruido)
debido a causas naturales o artificiales. La dispersion y el ruido introducen errores en la informaciéon que
estd siendo transmitida y limitan la velocidad a la cual la informacién puede transportarse. La probabilidad
de decodificar incorrectamente un simbolo de mensaje en el receptor se utiliza frecuentemente como una
medida del desempeno de los sistemas de comunicaciones digitales. La funcién principal del codificador, el
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modulador, el demodulador y el decodificador es combatir los efectos degradantes del canal sobre la senal y
maximizar la velocidad de transporte de la informacién y su precisiéon. Con estos aspectos preliminares en
mente es posible dar un vistazo general a cada uno de los bloques funcionales del sistema

Fuente de informacién

Las fuentes de informacién pueden clasificarse en dos categorias en base a la naturaleza de sus salidas:
fuentes analdgicas y fuentes discretas. Las fuentes de informacién analégica, tal como un microfono utilizado
para voz, una camara de TV registrando una escena, emiten una o mas senales (o funciones del tiempo)
de amplitud continua. La salida de una fuente de informacién discreta, tal como la de una computadora
personal, consiste en una secuencia de simbolos discretos o letras. Una fuente analégica puede transformarse
en una discreta a través del proceso de muestreo y cuantizacién. Las fuentes de informacién discretas se
caracterizan mediante alguno de los siguientes parametros:

1. Alfabeto de la fuente (simbolos o letras).

2. Velocidad de transmision.

3. Probabilidad de cada simbolo.

4. Dependencia probabilistica de los simbolos.

A partir de estos pardametros es posible construir un modelo probabilistico de la fuente de informacién y definir
la entropia de la fuente (H) y la velocidad de transmisién (R) en bits/simbolo y bits/seg respectivamente.
Para introducir el significado de esas cantidades consideremos una fuente de informacién discreta primigenia:
una teletipo con las 28 letras del alfabeto Espanol mas cuatro caracteres especiales. El alfabeto de la fuente
para este ejemplo consiste en 32 simbolos. La velocidad de transmision se refiere a la velocidad a la cual
la teletipo produce caracteres: a los propdsitos de esta discusién es posible suponer que la teletipo genera
10 simbolos/seg. Si la teletipo estd produciendo secuencias de simbolos en Espaiiol es posible deducir que
la ocurrencia de una letra particular en la secuencia dependerd de las letras que la preceden. Por ejemplo,
la letra E ocurrira mas frecuentemente que la letra QQ y la ocurrencia de Q implica que la préxima letra
en la secuencia serd muy probablemente la letra U, etc. Estas propiedades estructurales de las secuencias
de simbolos puede caracterizarse por la probabilidad de ocurrencia de cada simbolo en particular y por las
probabilidades condicionales de ocurrencia de los simbolos.

Una propiedad importante de una fuente discreta es su entropia. La entropia de una fuente H, es la infor-
macién promedio contenida por simbolo en una secuencia de mensaje y tiene unidades de bits/simbolo. En
el ejemplo, si se supone que todos los simbolos ocurren con igual probabilidad y en forma estadisticamente
independiente en una secuencia de mensaje, entonces la entropia de la fuente es de 5 bits/simbolo (o sea,
25 = 32). Sin embargo, la dependencia estadistica de los simbolos en una secuencia y las probabilidades difer-
entes para cada simbolo reducen considerablemente el contenido de informacién promedio de los simbolos.
Intuitivamente es posible justificar esto tltimo considerando que para la secuencia QUE la letra U transporta
poca informacién debido a que la ocurrencia de la Q implica que la préxima letra en la secuencia debia ser
la U.

La velocidad de informacién de la fuente se define como el producto de la entropia de la fuente y la velocidad
de simbolos con unidades de bits/seg. La velocidad de informacién R representa el nimero minimo de bits/seg
necesarios en promedio para representar la informacién proveniente de la fuente discreta. Alternativamente,
R representa la velocidad de datos promedio minima para transportar la informacién de la fuente al destino.

Codificador / decodificador de fuente

La entrada al codificador de fuente es una secuencia de simbolos con una velocidad de r; simbolos/seg.
El codificador de fuente convierte la secuencia de simbolos en una secuencia binaria de ceros y unos asignado
palabras de cédigo a los simbolos de la secuencia de entrada. El camino mas simple en que puede llevarse a
cabo esta operacion es asignar una palabra de cddigo binario de longitud fija a cada simbolo de la secuencia
de entrada. Para el ejemplo de la teletipo esto puede hacerse asignando palabras de codigo de b bits de
00000 a 11111 para los 32 simbolos del alfabeto de la fuente y reemplazar cada simbolo en la secuencia de
entrada por su palabra de cédigo preasignada. Con una velocidad de 10 simbolos/seg., la velocidad de salida
del codificador de fuente serd de 50 bits/seg.
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La codificacién de longitud fija de los simbolos individuales de la salida de la fuente es eficiente solo si los
simbolos ocurren con igual probabilidad en una secuencia estadisticamente independiente. En la mayoria
de las aplicaciones practicas los simbolos en una secuencia son estadisticamente dependientes y ocurren con
probabilidades diferentes. En esas situaciones el codificador de fuente toma una subsecuencia de dos o mas
simbolos como un bloque y le asigna palabras de cddigo de longitud variable a cada bloque. El codificador de
fuente 6ptimo se disena para producir una velocidad de salida que se aproxime a R. Debido a restricciones
practicas, la velocidad de salida del codificador de fuente sera mayor que R. Los parametros importantes
de un codificador de fuente son el tamano del bloque, las longitudes de las palabras de cédigo, la velocidad
promedio de salida, y la eficiencia del codificador (o sea, la velocidad de salida comparada con el minimo
lograble R).

En el receptor, el decodificador de fuente convierte la salida binaria del decodificador del canal en una
secuencia de simbolos. El decodificador para un sistema que utiliza palabras de cédigo de longitud fija es
simple, pero el que utiliza palabras de longitud variable puede ser complejo. Los decodificadores en esos
sistemas deben ser capaces de afrontar cierto nimero de problemas tales como los requerimientos crecientes
de memoria y la pérdida de sincronismo debido a errores de transmision.

Canal

El canal de comunicaciones provee la conexién eléctrica entre la fuente y el destino. El canal puede ser
un par trensado, cable coaxil, el espacio libre o fibra éptica. Debido a limitaciones fisicas los canales de
comunicaciones tienen un ancho de banda finito de B Hz (excepto el caso de fibra éptica, como se discutird
mas adelante), y la senal que transporta informacién cuando viaja por el canal sufre frecuentemente de
distorsion de amplitud y fase. Ademas de la distorsion, la potencia de la senal también disminuye debido a
la atenuacién del canal. Ademads, la senal esta corrompida por senales eléctricas impredecibles e indeseadas
sintetizadas como ruido. Mientras algunos de los efectos degradantes del canal pueden ser removidos o
compensados, los efectos del ruido no pueden eliminarse completamente. Desde este punto de vista, el
objetivo primario del disefio de un sistema de comunicaciones deberia ser la reduccion de los efectos nocivos
del ruido tanto cuanto sea posible.

Una de los formas para minimizar los efectos del ruido es incrementar la potencia de la senal. Sin embargo,
esa potencia no puede incrementarse mas alla de ciertos niveles debido a los efectos no lineales dominantes
cuando la amplitud de la sefial se incrementa. Por esta razén, la relacién de senal a ruido (SNR) que puede
mantenerse a la salida del canal es un parametro importante del sistema. Otros parametros importantes del
canal son el ancho de banda utilizable (B), la respuesta de amplitud y fase, y las caracteristicas estadisticas
del ruido.

Si los parametros del canal de comunicaciones son conocidos, es posible calcular la capacidad del canal C', que
representa la maxima velocidad de transmisiéon a la cual es teoricamente posible transmisitir sin errores. Para
ciertos tipos de canales de comunicacién se ha demostrado que C' es igual a Blog,(1 + SN R) bits/seg. La
capacidad del canal debe ser mayor que la velocidad de transmisién promedio R de la fuente para transmisiéon
sin errores.

Modulador

El modulador acepta como entrada un flujo de bits y lo convierte en una senal eléctrica adecuada para
la transmisién sobre el canal de comunicaciones. La modulacion es una de las mas poderosas herramientas
al alcance del disenador de sistemas de comunicaciones. Pueden utilizarse efectivamente para minimizar
los efectos del ruido en el canal, para adecuar el espectro de frecuencias de la senal transmitida a las
caracteristicas del canal, para proveer la capacidad de multiplexado de varias sefiales y para superar varias
limitaciones de diferentes aspectos de un enlace.

Los parametros importantes de un modulador son los tipos de formas de onda utilizados, la duracién de las
formas de onda, el nivel de potencia, y el ancho de banda utilizado. El modulador lleva a cabo estas tareas
minimizando los efectos del ruido mediante el uso de gran potencia de senal y ancho de banda, y utilizando
las formas de onda de mas larga duracién. Si bien la utilizacién de potencia de senal grande y ancho de
banda es un método obvio, esos pardmetros no pueden incrementarse indefinidamente debido a limitaciones
del equipamiento. La utilizacién de formas de onda de duracién mas larga para minimizar los efectos del
ruido se basa en la conocida ley de los grandes nimeros (concepto estadistico a ser discutido en el Capitulo
2), que determina que en términos muy generales, mientras la realizacién de un experimento aleatério tnico
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puede variar notablemente, el resultado de varias repeticiones del experimento permite mejores predicciones.
En comunicaciones digitales, este principio puede utilizarse con ventajas haciendo la duracién de las formas
de onda de senalizacién largas. Promediando sobre un tiempo de duracién mas largo, los efectos del ruido
pueden minimizarse.

Para ilustrar este principio, supongamos que la entrada al modulador consiste en ceros y unos ocurriendo a
1 bit/seg. El modulador puede asignar sefiales una vez cada segundo. Por ejemplo, a las senales A coswyi
(0 <t < 1)y A coswst (0 <t < 1) puede asignarseles los bits 0 y 1, respectivamente. Notar que la
informacién contenida en el bit de entrada estd contenida ahora en la frecuencia de la senal de salida. Para
emplear senales de mayor duracién, el modulador puede asignar senales una vez cada 4 segundos. Esto
requerira 16 senales, A coswit, A coswst, -+, A coswiet, cada una de duracion 4 segundos; esas 16 senales
pueden representar las 16 combinaciones de 4 bits 0000, 0001, ---, 1111. La limitacién de esta técnica es
evidente. El nimero de senales distintas que el modulador tiene que generar (y de esa forma el nimero de
senales que se deberd detectar) aumenta exponencialmente cuando se incrementa la duracién. Esto conduce
a un incremento en la complejidad del equipamiento y en consecuencia la duracién no puede incrementarse
indefinidamente.

Demodulador

La modulacién debe ser un proceso reversible, y la extraccion del mensage de la senal que transporta

informacién producida por el modulador se consigue con el demodulador. Para un tipo especifico de mo-
dulaciéon, el parametro mas importante del demodulador es el método de demodulacién. Existe una gran
variedad de técnicas disponibles para demodulacién, el procedimiento utilizado determina la complejidad
requerida en el equipamiento de recepcién y la precisiéon de la demodulaciéon. Dados el tipo y duracion
de las senales utilizadas en el modulador, el nivel de potencia en el modulador, las caracteristicas fisicas
del canal y del ruido, y el tipo de demodulacién, es posible obtener relaciones tnicas entre la velocidad de
transmision, requerimientos de potencia y ancho de banda, y la probabilidad de decodificar correctamente los
bits de informacion. Una parte considerable de este texto esta orientada a la obtencién de esas importantes
relaciones y su utilizacién en el diseno de sistemas.
Las caracteristicas del modulador, el demodulador y el canal establecen una probabilidad promedio de error
entre los puntos ¢ y ¢ de la figura 1.4. Frecuentemente la probabilidad de error serd mayor que la deseada.
Una probabilidad de error menor puede lograrse redisenando el modulador y el demodulador o utilizando
codificacion para control de errores o codificacién de canal.

Codificador / decodificador de canal

La codificacién de canal es una metodologia practica para obtener alta confiabilidad y eficiencia de
transmision que solo pueden lograrse de otra manera mediante la utilizaciéon de senales de mayor duracién
en el proceso de modulacién/demodulacién. A partir de la codificacién de fuente, a un grupo de senales
analdgicas se asocia cierto numero de simbolos para transmisién por el canal y el demodulador tiene la tarea
de distinguir entre ellas. La codificacién de canal, con el propdsito de control de errores, se logra adicionando
bits extra a la salida del codificador de fuente. A pesar que esos bits extra no transportan informacion, ellos
permiten que el detector encuentre y/o corrija algunos de los errores asociados a los bits que transportan
informacién.

Existen, en principio, dos métodos para llevar a cabo la operacién de codificacién de canal. En el
primer método, denominado método de codificacion en blogques, el codificador toma un bloque de k bits de
informacién del codificador de fuente y le adiciona r bits de control de error. El nimero de bits de control
de error dependera del valor de k y de las capacidades de control de error deseadas. FEn el segundo método,
denominado método de codificacion convolucional, la secuencia de mensaje se codifica en forma continua
entrelazando bits de informacién y bits de control de error continuamente. Ambos métodos requieren alguna
capacidad de almacenamiento y procesamiento de los datos binarios en el transmisor y el receptor.

Los parametros importantes en el codificador de canal son el método de codificacion, la velocidad o eficiencia
del codificador (medida como la relacién de la velocidad de salida del codificador de fuente y la velocidad de
salida del codificador de canal), la capacidad de control de error y la complejidad del codificador.

El decodificador de canal recupera los bits que transportan informacién a partir de la secuencia binaria
codificada. La posible deteccién y correccion de errores también se realiza a través del decodificador de
canal. El decodificador opera o en modo de bloques o en modo secuencial dependiendo del tipo de codificador
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utilizado. La complejidad del decodificador y el retardo de tiempo involucrado en la decodificacién son los
parametros de disenio importantes.

1.4 Aspectos del modelo de un receptor digital

Las comunicaciones en general seran esencialmente digitales en unos pocos anos. La razén para este desa-
rrollo es el progreso realizado en microelectrénica que permite a su vez implementar algoritmos complejos
economicamente para lograr velocidades de transmisiéon proximas a los limites tedricos.

CODIF. CODIF.
——— FUENTE DE DE x
FUENTE P CANAL
{ y
I
I
Digitos binarios CANAL
[
DECODIF. » DECODIFE. J
DE DE e 1Y
FUENTE CANAL

Figura 1.5: Modelo de comunicaciones idealizado basado en Teoria de Informacién.

El modelo de comunicaciones estudiado en la Teoria de Informaciéon (Capitulos 4 y 8) que permite
cuantificar esos limites se muestra en la figura 1.5. La Teoria de informacién responde a dos cuestiones
fundamentales:

e ;Cual es la mds alta taza de compresién? (respuesta: la entropia ).
e ;Cual es la maxima velocidad de transmisién? (respuesta: la capacidad del canal ).

La Teoria de Informacion esta asociada a secuencias. Los simbolos de algin alfabeto se mapean en se-
cuencias de simbolos ® = (21, -+, zn, - - -) tal que el canal produce la secuencia de saliday = (y1,- -, yn, - - ).
La secuencia de salida es aleatéria, pero tiene una distribucién que depende de la secuencia de entrada. De
la secuencia de salida intentamos recuperar el mensaje transmitido.

En cualquier sistema de comunicaciones fisico se transmite una sefial continua s(t,#) asociada a la
secuencia @ transmitida y no necesariamente la secuencia en si misma. La asignacién de un simbolo de la
secuencia x a la senal se realiza mediante un modulador. Ademas de depender de la secuencia @, la forma
de la senal depende de un conjunto de pardmetros 8 = (87,6¢). El subconjunto 87 esté relacionado con el
transmisor y B¢ son los parametros del canal. Estos parametros son en general desconocidos en el receptor.
Para poder recupar la secuencia de simbolos @, el receptor deberd estimar estos parametros de la senal
recibida. FEstas estimaciones se utilizan mas tarde como si fueran los valores verdaderos. Aun cuando los
parametros no estan estrictamente relacionados con unidades de tiempo hablamos de deteccidn sincronizada
en abuso del término preciso de sincronizacion.

En este modelo fisico de comunicaciones estamos preocupados con un receptor interno y un receptor
externo, como mostrado en la figura 1.6. La tarea del receptor interno es producir una secuencia y(éT, éc),
tal que el canal sincronizado tenga una capacidad préxima al limite tedrico para ese canal (donde se asume
en general que no hay pardmetros desconocidos). El receptor externo tiene como tarea decodificar en forma
optima la secuencia transmitida.

En el caso més simple de un canal con ruido aditivo, los pardmetros 8 = (87,6¢) pueden suponerse
constantes pero desconocidos. El conjunto de parametros incluye, por ejemplo, la fase # o una fraccién de
retardo de tiempo €. En este caso el estimador de canal de la figura 1.6 tiene la tarea de estimar un conjunto
de parametros desconocidos en una senal conocida inmersa en ruido. El ajuste de los pardametros se realiza,
por ejemplo, mediante el desplazamiento de la fase 6(¢) de un oscilador controlado por tensién (VCO) tal
que el error de estimacién ¢(t) = 6(t) — é(t) sea minimizado.

Este modelo de canal no es aplicable a las comunicaciones moviles, ya que en ese caso los canales son
variantes en el tiempo. La tarea del esttmador de canal consiste en estimar pardmetros variantes en el
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Figura 1.6: Modelo de comunicaciones fisico.

tiempo. Matematicamente es necesario resolver el problema de estimar una senal aleatéria (la respuesta
impulsiva del canal) en un ambiente ruidoso. El bloque de ajuste de pardmetros realiza tareas tales como el
cémputo de los parametros dependientes del canal: los coeficientes de un filtro acoplado o un ecualizador,
para mencionar algunos ejemplos.

Se menciono antes que la tarea del receptor interno es producir un buen canal para el decodificador. Para
lograr este objetivo es necesario utilizar en forma completa el contenitdo de informacion de la senal recibida.
Dado que estamos interesados en implementaciones digitales del receptor, esto implica que debemos hallar
condiciones tales que esta informacién se obtenga a partir de muestras {y(t = kTs, ®,8)} de la senal continua
recibida (T es el perfodo de muestreo). Es posible mostrar que existen condiciones tal que la discretizacidn
temporal no conduce a pérdida de informacién. Matematicamente decimos que las muestras y(kTy, x, 0)
representan una estadistica suficiente.

Es obvio que la discretizacion de amplitud debe seleccionarse de forma que la distorsion resultante sea
despreciable. Esta seleccién requiere un balance cuidadoso entre dos objetivos conflictivos: aspectos rela-
cionados con desempeno (lo cual requiere alta resolucién) y complejidad de la implementacion (lo cual crece
fuertemente con el incremento del nimero de niveles de cuantizacién).

La figura 1.6 sugiere que es posible (facilmente) separar la estimacién de los pardmetros desconocidos 6
de la estimacion de la secuencia de informacién . Desafortunadamente ese no es el caso en general.

En el caso més general la sefial recibida y(¢, x;80) contiene dos secuencias aleatérias @ y € las cuales no
pueden separarse trivialmente y deben estimarse en principio conjuntamente. Por razones de complejidad
esto no es posible.

Una forma elegante de salir de este dilema es imponer una estructura de bloques (frames) sobre la capa
fisica (en los niveles superiores del modelo OST de redes de datos la informacién estd siempre estructurada
en frames). La estructura de frames permite separar la tarea de estimar los pardmetros aleatérios del canal
de la deteccion de la secuencia de datos. Debido a esta separacién la complejidad de los algoritmos se reduce
considerablemente. En varios casos practicos es solo esta separacién lo que permite algoritmos realizables.



Departamento de Ingenieria Eléctrica - UNS 17

. % /My 7
?i. Fi+1 ’_::-2 E’
A : rrame

\':] © DATOS ULLLLS

Figura 1.7: Estructura de frames.

La figura 1.7 ilustra el principio de separacion. El flujo de bits estda compuesto por simbolos de frame
(sombreado) e informacién 1til. Utilizando los simbolos de frame conocidos se estiman los pardametros del
canal. Por otro lado, durante la transmisiéon de los simbolos dato, los parametros del canal se suponen
conocidos y se decodifican los bits de informacién. Es importante notar que la estructura de frames puede
utilizarse para que las caracteristicas del canal satisfagan dos requeriemientos conflictivos. Por un lado el
nimero de simbolos de frame conocidos debe minimizarse dado que sino la eficiencia del canal disminuye.
Por otro lado, la exactitud de la estimacién de los parametros del canal aumenta con el nimero de simbolos
de frame.

Ejemplo 1: Canal invariante en el tiempo. En este caso no es necesaria la estructura de frames para la
estimaciéon de los parametros del canal tal como la fase 6. La dependencia de los datos de la senal recibida
puede eliminarse de varias formas.

Ejemplo 2: Canal variante en el tiempo (fading). Dado que el canal es variante en el tiempo, se
requiere la estructura de frames. La forma exacta depende de las caracteristicas del canal.

Es posible resumir las discusiones sobre modelos y limites como sigue. El principio de separacién define
dos tareas diferentes que se llevan a cabo con el receptor interno y el receptor externo, respectivamente.
El receptor externo esta asociado a un modelo 1dealizado. La tarea principal de disenio incluye el diseno
de codificadores y decodificadores utilizando posiblemente informacién del canal obtenida con el receptor
interno. El canal se supone conocido y se define con la probabilidad p(y|®). El receptor interno tiene como
tarea producir una salida tal que el desempeno del receptor externo sea tan préximo como sea posible al
ideal de conocimiento perfecto del canal. El receptor interno 6ptimo asume el conocimiento perfecto de
la secuencia de simbolos transmitida en los segmentos de frame, ver figura 1.7 (una secuencia aleatéria
desconocida se considera un parametro no deseado).

El receptor externo esta en el dominio de la Teoria de la Informacion. La Teoria de la Informacién promete
una transmision libre de errores a una velocidad Ry (bits/seg) casi igual a la capacidad del canal Ry < C. En
un sistema practico es necesario aceptar una probabilidad de error de transmisiéon no nula. La probabilidad
de error aceptable para una velocidad de transmisién R se logra para un ancho de banda B y una relacién
senal a ruido 7. Los valores numéricos de B y v dependen de las caracteristicas del sistema. Para permitir una
comparacién significativa entre diferentes técnicas de transmisién debemos definir apropiadamente medidas
de desempeno normalizadas. Por ejemplo, no es muy significativo comparar la probabilidad de error como
una funcién de la relacién sefal a ruido (SNR) a menos que esta comparacién se realice sobre la base de un
ancho de banda similar, o en forma equivalente, una velocidad de transmisién similar. La comparacién mas
compacta estd basada en la velocidad de transmisién normalizada v = % (bits/seg/Hz) y la relacién senal
a ruido 7.

El parametro v es una medida de la eficiencia espectral dado que relaciona la velocidad de transmisién
Ry medida en bits por segundo con el ancho de banda requerido medido en Hz.

El parametro v es una medida de eficiencia de potencia dado que especifica la potencia relativa requerida
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para lograr una taza de error especificada. Ambas medidas son afectadas por la codificacién y el receptor
interno.

La medida de desempeno del receptor interno es la varianza de un estimador no sesgado. Puede mostrarse
que la varianza de cualquier estimador es mayor que una cota fundamental conocida como Limite de Cramer-
Rao.

El receptor interno ocasiona una pérdida de eficiencia espectral y de potencia A debido a la asignacién de
ancho de banda a la estructura de frames, y ademas una pérdida de deteccion Ap debida a una sincronizacién
imperfecta. Ap se define como el incremento requerido en la SNR ~, asociado con la reconstruccién imper-
fecta del conjunto de pardmetros 8 (ver figura 1.6) en el receptor en relacién al conocimiento completo de
esos parametros para mantener una probabilidad de error especificada.

Tradicionalmente el ingeniero de comunicaciones se orienta al espacio de diseno comprendido por las
dimensiones de potencia y ancho de banda. En este espacio de diseno es posible obtener soluciones de
compromiso entre eficiencia espectral y eficiencia de potencia.
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Figura 1.8: Espacio de diseno tridimensional.

El estado del arte de los sistemas de comunicaciones opera préximo a los limites tedricos. Esos sistemas
se han vuelto posibles debido al enorme progreso realizado en microelectrénica, que a su vez ha permitido
implementar complejos algoritmos de procesamiento digital de senales en forma econémica. En consecuencia
es posible incluir una tercera dimensién en el espacio de diseno: la complejidad del procesamiento de senales
asociado (ver figura 1.8).

La ingenieria de comunicaciones actual tiene la opcién de manejar medidas de desempefio fisico (potencia
y ancho de banda) junto con complejidad de procesamiento de sefiales. Este hecho real ha revolucionado
toda el area de las comunicaciones.

Mientras es posible definir medidas de desempeno claras para el ancho de banda y la potencia, de-
safortunadamente no existe tal medida universal para la complejidad. Si los algoritmos funcionan sobre
un procesador programable, entonces el nimero de operaciones por unidad de tiempo T (donde 1/T es la
velocidad a la cual se obtiene el resultado del algoritmo) es un indicador significativo de complejidad. Si se
emplea un ASIC (Application-Specific Integrated Circuit) una medida posible de desempenio es el producto
AT, o sea la relacidn entre area de silicio A y la potencia de procesamiento (proporcional a 1/T).
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1.5 Discusion de contenidos

Los contenidos discutidos en los diferentes Capitulos siguen el modelo basico de un canal de comunicaciones
digitales y las técnicas de procesamiento, modulacién y codificacién asociadas para lograr especificaciones
de diseno practicas. La secuencia de presentacion contempla, a parte de los Capitulos introductorios, el
tratamiento de modelos de canales progresivamente mas completos y complejos.

De esta forma, en el Capitulo 2 se incluye una breve discusién de algunos conceptos basicos de senales y
sistemas pasabanda y procesos estocasticos, a modo de revisién, aunque abarcando esencialmente todas las
herramientas que seran utilizadas a lo largo del texto.

En el Capitulo 3 se incluye una discusion detallada de diversos tipos de canales de comunicaciones
donde las técnicas digitales han tenido mayor éxito. El objetivo aqui, mas alla de los detalles discutidos, es
introducir una idea de la importancia relativa de los parametros que describen cada canal real. A modo de
sintesis, al final de ese Capitulo se incluyen los modelos basicos que se utilizaran en el texto.

La secuencia asociada al modelo basico del canal de comunicaciones comienza en el Capitulo 4, donde se
discuten técnicas de codificacién de la fuente de informacidn, tanto para el caso sin pérdidas (transmisién
de datos), como para el caso de codificacién con pérdidas (fundamentalmente PCM). En este Capitulo se
discuten limites fundamentales de desempeno de un sistema de comunicaciones, asociados a la representaciéon
eficiente de la fuente de informacidén que obviamente influencian al resto del sistema.

En el Capitulo 5 se contempla la discusidén de conceptos (sefalizacidn, deteccién) asociados a la forma
mas simple de modelo de canal. Se introduce algun énfasis particular en una técnica de senalizacién con
memoria que permite introducir, en forma simplificada, varias metodologias asociadas (como el algoritmo
de Viterbi).

En el Capitulo 6 se extienden los resultados del Capitulo anterior considerando ahora un canal de ancho de
banda limitado y las restricciones que esto impone en un sistema de comunicaciones digitales. En particular se
discute el critério de Nyquist para reducir el problema de interferencia intersimbolos y diferentes metodologias
asociadas, fundamentalmente a la ecualizacién de un canal no ideal.

El Capitulo 7 contempla un modelo de canal pasabanda no idealizado que, en principio requiere técnicas
de modulacién pasabanda. En este caso se discuten técnicas clasicas de modulacién en amplitud y angulo,
orientadas a satisfacer el compromiso de eficiencia de ancho de banda - consumo de potencia caracteristico.
En particular, se incluye una discusién asociada a canales con desvanecimiento y multicamino que permite
analizar el problema de canales variantes en el tiempo. Esto se asocia a formas bdsicas de solucionar
el problema de bajo desempeno en términos de probabilidad de error, en particular algunas técnicas de
diversidad.

En el Capitulo 8 se complementa el estudio del desempeno obtenido para un canal especifico con técnicas
de codificacion de canal. En esta discusién se completa la discusién de limites fundamentales de desempeno
de un sistema de comunicaciones digitales iniciada en el Capitulo 4 (para obtener una medida de la capacidad
de un canal de comunicaciones). La discusién general en este Capitulo estd asociada a cédigos en bloques,
cédigos convolucionales y una metodologia que combina codificacién y modulacion.

Finalmente, en el Capitulo 9 se incluye un estudio de técnicas de modulacién de espectro disperso,
contemplando el caso de modelo de canal mas general, o sea, no solo con ruido aditivo si no también con
interferencias de tipo causal. La discusién incluye técnicas de espectro disperso de secuencia directa y técnicas
de espectro de saltos en frecuencia y sus aplicaciones.

La diversidad y especificidad de herramientas, técnicas y metodologias asociadas a las diversas apli-
caciones de las comunicaciones digitales, discutidas en este texto, no pretende ser exhaustiva, aunque si
significativa para el apoyo al diseno y especificacién de tales sistemas. Como mostrado en el detalle del
Capitulo 3, cada canal de comunicaciones requiere técnicas muy particulares, y fundamentalmente nuevas
técnologias asociadas a canales de comunicaciones seguramente requeriran cierta complementacién. Un caso
particular, de suma importancia, es el canales de fibra éptica.

Desde el punto de vista de acceso a la tematica en general, se ha diferenciado en el indice los temas de
lectura (indicados por (*)) de los temas de estudio especifico.
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Capitulo 2

Senales pasabanda y procesos

estocasticos

2.1 Senales pasabanda y modulacién

Las senales pasabanda son de fundamental importancia para comunicaciones digitales sobre canales, como
por ejemplo el de radio, donde el espectro de senal debe estar confinado a una banda estrecha de frecuencias.
En esta seccién definiremos primero un bloque constructivo basico denominado diwvisor de fase para luego
desarrollar una representacion banda base compleja de cualquier senal pasabanda. Luego se describiran
algunos conceptos de muestreo de senales pasabanda y finalmente algunas técnicas de modulacion utiles
para trasladar el espectro de frecuencia de la senal.

2.1.1 El divisor de fase y una senal analitica

Un divisor de fase es un filtro con respuesta impulsiva ¢(¢) y funcién transferencia ®(jw) tal que

. 1, w>0,
@(7“):{ 0, w<0

Este filtro deja pasar solo frecuencias positivas y rechaza frecuencias negativas. Claramente, como ®(jw)
no tiene simetria compleja conjugada entonces ¢(¢) es una respuesta impulsiva compleja. Independientemente
de la entrada al divisor de fase, la salida debe tener solo componentes de frecuencia positivos. Una senal con
componentes de frecuencia positivos se denomina senal analitica. Obviamente, cualquier senal analitica es
compleja en el dominio tiempo.

Proximamente relacionada con el divisor de fase esta la Transformada de Hilbert, un filtro con funcién
transferencia

H(jw) = —j sign(w)

Esta transformada tiene respuesta impulsiva real dado que su funcién transferencia tiene simetria com-
pleja conjugada. La transformada de Hilbert no modifica la amplitud del espectro de la entrada sino que
introduce un desplazamiento de fase de —m en todas las frecuencias. Sila entrada a H(jw) es x(t), entonces
la salida, o sea la transformada de Hilbert de (%), se notard por &(t).

Ejemplo: Si una entrada real al divisor de fase es x(¢), entonces la salida serd: 1/2[z(¢) 4+ j&(¢)]. De esta
forma, la parte real de la salida estd compuesta por la mitad de la entrada y la parte imaginaria por la mitad
de la transformada de Hilbert de la entrada.

El divisor de fase y la transformada de Hilbert tienen una discontinuidad de amplitud y fase en cc.
En consecuencia son muy dificiles de implementar para frecuencias de bandabase. Sin embargo en muchas
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aplicaciones es posible aplicar el divisor de fase a una senal pasabanda lo cual permite una implementacion
mucho mas simple debido a que la funcién transferencia no es importante en la regién de cc.

2.1.2 Representacién banda base compleja de una senal pasabanda

y@) —1 o) u(t) V2Re{ } ()
(@) LY el (b)
I,\IL Y(jw) /I CI U(w)
— @ 0 ®, 0

Figura 2.1: Obtencién de la representacién banda base compleja u(t) a partir de una sefial pasabanda y(t).
a) Obtencién de u(t) de y(t). b) Recuperacion de y(¢) de u(t).

Supongamos que y(t) es una sena pasabanda real con un espectro centrado en w = w,. Es posible
desarrollar una representacién de y(¢) en funcién de una sefial banda base compleja u(t), o sea, una sefial
con su espectro centrado en cc. Consideremos el sistema mostrado en la figura 2.1a. Dado que y(?) es real
entonces tiene un espectro concentrado alrededor de —w, y de w.. Haciendo pasar y(¢) por un divisor de
fase, la senal analitica de salida no tendra términos correspondientes a frecuencias negativas. Los términos
remanentes de frecuencias positivas pueden desplazarse a cc multiplicando por una exponencial compleja
e~3@e 1o cual produce la representacién banda base compleja u(t). Se incluye el factor de escala V2
para que ambas senales tengan la misma energia. Matematicamente, la senal compleja banda base puede
expresarse por

ut) = Z5w(t) SE0)

Como se muestra en la figura 2.1b, la senal original pasabanda puede recuperarse de la representacion
banda base compleja a través de la ecuacién

y(t) = V2 Re{u(t)e?*<'} (2.1)

Esto puede verificarse facilmente sustituyendo esta ecuacién en la anterior. La ecuacién de recuperacién
se denomina representacion cancénica de la senal pasabanda en términos de la senal banda base compleja.
Cualquier senal pasabanda compleja puede representarse en esta forma canénica, donde u(?) puede obtenerse
como en la figura 2.1a.

2.1.3 Modulacién

La forma frecuentemente 1til para desplazar el espectro de una senal se denomina modulacion.

Ejemplo: Un canal telefénico deja pasar solamente frecuencias en el rango de 300 Hz a 3300 Hz. Cualquier
senal transmitida sobre ese canal debe estar limitada en banda, o si no se introducirad distorsién. En forma
similar, la radiodifusion AM comercial ocupa frecuencias desde 550 kHz a 1.6 MHz. Una senal de audio esta
limitada a frecuencias de audio por debajo de 20 kHz. La modulacién es necesaria para trasladar la senal
de audio a la banda de frecuencias 1util para transmisién en AM.

Concretamente, la modulacién es opuesta a la representacién canodnica, en lugar de obtener una repre-
sentacion banda base equivalente de una senal pasabanda, la modulacién genera una representacidén pasa-
banda de una senal banda base. La representacién candnica indica que una senal pasabanda real (necesaria
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u(r) VZ2Re{ } [ y()— V20(1) u(r)
ejm.t e—jm.r
7] Vi Y Y9o ]
0 -, 0 o,

Figura 2.2: Un modulador convierte una senal banda base compleja u(t) en una senal pasabanda real y(t),
simplemente revirtiendo la figura 2.1.

para ser transmitida por un medio fisico) corresponde en general a una sefial banda base compleja. De
esta forma, suponemos que la senal banda base u(t) es compleja y se genera la sefial modulada de (2.1).
El modulador y demodulador resultantes se muestran en la figura 2.2, la cual es el dual de la figura 2.1.
Nuevamente, el factor v/2 se introduce para que la sefial modulada y(t) tenga la misma energia que la sefial
banda base u(t).

Esta representacion de modulacién es muy general. Todas las técnicas de modulacion comunmente
usadas pueden representarse en esta forma. Esas técnicas se distinguen por como mapean la senal que
lleva informacién (moduladora) en la senal banda base compleja u(t). Se ilustrard esto con tres técnicas de
modulacién importantes: AM-DBL, AM-BLU y QAM.

En modulacion de amplitud de doble banda lateral (AM-DBL), una senal moduladora a(?) se mapea en
una senal pasabanda haciendo u(t) = a(¢). La senal banda base u(t) es en consecuencia real y tiene un
espectro simétrico alrededor de la portadora. La senal pasabanda se representa matematicamente como

y(t) = V2 Re{a(t)e’*<} = V2a(t) cos(w.t)

La senal pasabanda es compleja con simetria conjugada alrededor de la frecuencia portadora w. ya que
la senal banda base es real.

En el caso de modulacidn de amplitud de banda lateral inica (AM-BLU) nuevamente se tiene una senal
moduladora real a(t), pero ahora la senal banda base compleja se define como una sefial analitica obtenida
con un divisor de fase u(t) = 1/2[a(t) + ja(t)]. Dado que la sefial banda base compleja es analitica, la sefal
pasabanda tiene solo componentes de frecuencia correspondientes a la banda por encima de la portadora. La
ventaja de AM-BLU sobre AM-DBL es que para la misma a(t), el ancho de banda de la versién pasabanda
de la primera es la mitad que para la segunda. Una desventaja de AM-BLU es el divisor de fase banda base,
el cual es dificil de realizar debido a la discontinuidad de fase en cc, a menos que en la senal banda base
pudiera despreciarse frecuencias préximas a cc (lo cual sucede para voz telefénica).

La tercera técnica de modulacién es modulacion de amplitud en cuadratura (QAM). En este caso, se
tienen dos senales moduladoras reales a(t) y 6(¢) tal que u(t) = a(t) + jb(t). La sefal banda base compleja
no es ni analitica ni tiene simetria compleja alrededor de cc. La senal pasabanda tiene en general bandas
laterales superior e inferior y no tiene una simetria particular alrededor de la portadora. El término QAM
aparece de la representacion

y(t) = V2 Re{(a(t) 4 jb(t))e?“'} = v/2a(t) cos(w.t) — V/2b(t) sin(w.t)

En otras palabras, una senal QAM consisten en dos portadoras moduladas independientemente con un
desplazamiento de fase relativo de 7/2. Para la misma sefial banda base, QAM requiere la misma senal
pasabanda relativa a AM-DBL, el cual es el doble que para AM-BLU. Sin embargo, permite transmitir dos
senales reales en lugar de una sola. Ofrece la misma eficiencia espectral que AM-BLU, pero sin requerir el
complicado divisor de fase de banda base. De esta forma QAM y técnicas de modulacién similares se han
vuelto las mas utilizadas para comunicaciones digitales.

2.1.4 Muestreo de seniales pasabanda (*)

Consideremos una sefial pasabanda compleja (), descripta por
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Envolvente Compleja

]
I\ & A
! 4
. N o My v

Niey

Figura 2.3: Senal pasabanda

Cuando () es estrictamente pasabanda y centrada en w,, como se muestra en la figura 2.3, entonces
Z(1) es un proceso pasabajos complejo. Esta puede obtenerse de #(t) efectuando la demodulacién

e(t)e™et = /2 Re[E(t)edVel]emIwel

V2 o V2,
Tx(t) + 52

(t)e—ijct

1
?s >2B
JipPF| B N
(X »|LPF o o
3 « X (t) Xc(kTs)
1r—-—-1-———t)
Xt cos(mQ
B { 2
-sin(wgt) =
N IN o
X LPF —
= = o X4(KT,)

Conversion por

- jogt
e 100
Figura 2.4: Conversién de frecuencia seguida de muestreo.

El término de frecuencia 2w, en esta ultima ecuacién se elimina por medio de un filtro pasabajos como
mostrado en la figura 2.4.

La conversién analdgico - digital puede trasladarse hacia la entrada x(t) muestreando simultaneamente
la senal a la frecuencia de la portadora w, y trasladandola a la banda base. Si f; = 1/T; es la frecuencia de
muestreo, entonces

(e imyr, = V2 R[0T Ly,

Una forma simple de evitar la multiplicacién compleja se obtiene si muestreamos la senal a cuatro veces
la frecuencia de la portadora f., o sea: f, = 4f.. Dado que e/¥*<Ts = (j)* en la ecuacién anterior se tendra
que

(=)Fe(kTy) = [Z(kTy) + & (kT,)(—1)"]

%

de donde es posible obtener la componente en fase en las muestras pares (2k7T5) y la componente en cuadratura
en las muestras impares ((2k + 1)75), o sea
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(=DF2(2kTy) = V2 Re[#(2kTy)] = V2x.(2kTy)
(=D e((2k+ DT = —V2Im[#((2k + 1)T3)] = —V22,((2k + 1)T3)
Dado que en general se requieren ambas componentes en el mismo instante de muestreo, es posible

obtener la senal muestreada en un mismo instante mediante interpolacién. Por razones de simetria ambas
componentes se interpolan de la siguiente forma:

xé(?kTs) = xc(QkTs — TS/Q)
C2RT) = e (2k— DT, +T,/2)
fs = 4fy 0,24,..,2k \/—2‘ X, (2KTs)
@ - Interpolador |——»
SN » Multiplex P en
1 b -w-m———o——{ Interpolador |——»
E 1)K V 2 X (2KTs)

1,3,5, ..., (2k+1)

Figura 2.5: Muestreo digital y conversion de frecuencia.

El diagrama funcional de la combinacién de muestras y la conversién de frecuencia hacia abajo se ilustran
en la figura 2.5. Lasefal real z(¢) se muestrea a cuatro veces la frecuencia f;. Luego las muestras se dividen a
través de un multiplexador, provisto de signos alternantes a la salida, y finalmente se interpola para obtener
muestras en el mismo instante de tiempo. Notar que el multiplexador disminuye la frecuencia de muestreo
por dos.

El equivalente digital de demodulador de la figura 2.5 es muy atractivo debido a razones de imple-
mentacién, ya que evita el costo de mezcladores analdgicos y filtros pasabajos analdgicos a expensas del
procesamiento digital en el interpolador. Funcionalmente, el conversor digital provee las dos componentes
exactamente en cuadratura dado que el incremento de fase entre dos muestras consecutivas es w. Ty = 7/2.
Un desplazamiento de fase exactamente igual a 7/2 es crucial para una deteccién éptima. Esto es dificil de
lograr con circuitos analdgicos.

Una extensién

Si la sefial #(t) se convierte a una frecuencia menor por medio de un mezclador analégico, se requiere
una frecuencia de muestreo minima de f; > 2B. La desventaja de este conversor digital es que se requiere
una frecuencia de muestreo de 4f,, grande si comparada con el ancho de banda de la envolvente de &(?)
que transporta la informacién util. Se discutird a continuacién una generalizacién de los conceptos basicos
anteriores, que mantiene su simplicidad pero utiliza una frecuencia de muestreo menor.

La idea es esencialmente simple. Buscamos una frecuencia de muestreo que produzca incrementos de fase
de m/2, tal que e/*27/T2 — el (T/2Dk  La primera solucién a esto es la propuesta anteriormente, f,7, = 1/4.

La soluciéon general, sin embargo, es

1
ST =47+ N >0

donde el signo negativo produce disminuciones de fase de #/2. De esta forma

= A/ (2.2)

1
fs_i 4N £ 1
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o en general

e o uso (2.3)

fs:2n:t1; =

Basicamente la ecuacién (2.2) establece que es necesario saltear N ciclos del fasor e/*<! antes de obtener
la nueva muestra. Hay un maximo para N determinado por el teorema del muestreo. Como se obtienen
muestras de las componentes en cuadratura cada 27 unidades de tiempo, entonces debe ser 1/(27;) > 2B,
6

fs > 4B

Una frecuencia de muestreo menor simplifica el conversor A/D pero requiere un interpolador més sofisti-
cado, este es el compromiso que el diseno permite.

Generalizacién

Hasta este punto el objetivo ha sido simplificar la implementacién digital suponiendo ciertas relaciones
entre la frecuencia de la portadora y la frecuencia de muestreo. En algunos casos, puede ser imposible
satisfacer tales relaciones exactamente. En esos casos, es deseable elegir f; de acuerdo a una regla mas
general. El requerimiento mas general para la frecuencia de muestreo esta dado por

2/ +2B _ . _2f.—2B

s 2.4
N =N (24)
joT
L X(@), Xe"'®)
| | ‘ 28
! | -
' % WM .8
f [ ‘ / ! f 2n
fo Aomin ts.min 0

/-
/ Imagen del espectro

Figura 2.6: Espectro de la senal submuestreada.

7B

cumple solo para N > 1. Si esa ecuacién es satisfecha, el espectro imagen de la senal muestreada z(kT})
ocupara el espacio de frecuencias entre las dos componentes del espectro original como mostrado en la figura
2.6. La frecuencia de muestreo minima requerida f; min (para N = Npyaq) es aproximadamente dos veces
el ancho de banda 2B de la sefial real pasabanda. Si (f. + B)/2B es un valor entero entonces f; nin, = 4B
se satisface exactamente. En este caso, las minimas frecuencias de muestreo obtenibles con (2.3) y (2.4)
coinciden.

Las imagenes negativas pueden eliminarse por medio de un transformador de Hilbert. Un transformador
de Hilbert con respuesta en frecuencia dada por

para N =1, -+ Nipazr ¥ Npmae = int (f“+B). Notar que la igualdad en el lado derecho de esta ecuacion se

. 1
jorfToy _ ) —J para0 < fT5 < 5
Hae )_{ J paraéngs<1

permite obtener las componentes en cuadratura x(k7) a partir de #(k7T;) de manera que formen un par
transformado de Hilbert. La figura 2.7 ilustra el efecto del transformador de Hilbert digital sobre el espectro.
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Figura 2.7: a) Espectro de la sefial analitica, b) Espectro después de la decimacién.

La porcién de banda lateral no deseada se elimina obteniendose el espectro de una senal compleja i‘(kTs)
que es igual a la envolvente de #(kTy) desplazada del origen en fq.

Dado que el espectro de la senal compleja resultante ocupa solo la mitad del ancho de banda de la senal real
original, las secuencias en fase y cuadratura pueden decimarse por un factor de 2. La funcién transferencia del
transformador de Hilbert puede aproximarse eficientemente por un filtro FIR con un ntiimero de coeficientes
impar Npgr cuya respuesta en frecuencia satisfaga

Ha(e77Ts) = [T 4(ed(7=27IT)

En ese caso, la respuesta impulsiva satisface /de(n) = 0 para n impar.

f
s " X o(2KTg)
K "z Rotacion | =~ 7
. jvi d
. Divisor : . Faze Xs (2kTs)
hq(n) > T —
Transformador de Hilbert digital o 'j21t2kTs'f Q

Figura 2.8: Conversién digital usando el Transformador de Hilbert.

La figura 2.8 muestra el diagrama funcional del conversor. Debido a la caracteristica de la respuesta
impulsiva del transformador de Hilbert, la decimacién puede realizarse a la entrada dividiendo las muestras
alternativamente en las ramas de las componentes en fase y cuadratura. La componente en cuadratura se
obtiene filtrando con lffd(eﬂ”fTS). Para compensar por la causalidad del filtro FIR, las muestras en fase
deben retardarse en N = (Npgr — 1)/2. Finalmente, el desplazamiento al origen de frecuencia conocido
fa, se remueve con una rotacion de fase. Esto puede realizarse, por ejemplo, en conjunto con la correccién
del error en la frecuencia de una portadora no conocida.



28 Departamento de Ingenieria Eléctrica - UNS

2.2 Procesos estocasticos y ruido

A pesar que los procedimientos de modulacién y demodulacién son deterministicos, la informacién a ser
transmitida sobre un sistema de comunicaciones, asi como el ruido encontrado en el medio fisico de trans-
mision, es aleatdria o estocdstica. Esos fendmenos no pueden ser predichos a priori exactamente, pero tienen
clertas caracteristicas predecibles que pueden sintetizarse en un modelo de proceso estocastico.

En esta seccion se realizara una revision de la notacidén que serd utilizada para variables aleatérias y
procesos estocasticos, y se cubriran ademas algunos tépicos que seran particularmente importantes en lo
que sigue. Las cadenas de Markov seran especialmente utiles para el modelado de un canal de fibra optica
(procesos de Poisson y ruido shot en particular), y estdn asociadas también al problema de deteccién en
general (detector de Viterbi).

2.2.1 Variables aleatérias

En lo que sigue se colocara especial énfasis en las combinaciones de variables aleatérias discretas y continuas
usualmente encontradas en comunicaciones digitales.

Notaremos una variable aleatdria con una mayuscula, tal como X, y una muestra de la variable aleatéria
con una minuscula, #. La variable aleatoria es una funcién compleja o real definida sobre el espacio muestral
Q de todas las posibles muestras. Un evento E es un conjunto de posibles muestras con una probabilidad
asociada P[E], con 0 < P[F] < 1. Dado que un evento es un conjunto, es posible definir la unién de dos
eventos F1 U Fy, o la interseccion de eventos By N Ey. La féormula basica

P[E, U Es] = P[Ey] + P[Es] — P[E1 N Es]

conduce a la muy 1til cote de unién dada por

P[Ey U Bs] < P[EL] + P[]

La funcidn distribucidn acumulativa (cdf) de una variable aleatéria X es la probabilidad de un evento
X < x, para un x dado, o sea

Fx(z) = P[X < ]

Cuando no introduzca ambigiiedad se omitira el subindice X, escribiendo la c¢df F(x). Para una variable
aleatéria Y,

Fy (y) = P[Re{X} < Re{y}, Im{Y} < Im{y}]

Para una variable aleatéria real continua, la funcidn densidad de probabilidad (pdf) fx(x) se define de
forma que para cualquier intervalo I C R,

PXell= /Ifx(x)dx

Para el caso de una variable aleatéria compleja, I es una regién en el plano complejo. Para una variable
aleatéria X,

donde exista la derivada. Se utilizara frecuentemente la derivada en el sentido mas amplio, tal que cuando
la c¢df incluye una funcién escalén, la pdf correspondiente tiene una funcién delta de Dirac.
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Ejemplo: Para la siguiente cdf,

0 x <0
F(z) = 05 0<e<l1
1 1<z

la pdf consiste exclusivamente de funciones delta de Dirac,

f(x) =0.568(2)+0.56(n— 1)

Tal pdf es caracteristica de una variable aleatéria discreta.

Para una variable aleatéria discreta X, notaremos la probabilidad de una muestra z €  como: px(x) =
P[X = ], donde se omitira el subindice cuando no exista ambigiiedad. En este caso se habla de funcidn de
masa de probabilidad (pmf), en lugar de pdf, la que puede escribirse como

Ix(@)= " px(m)é(x —y)

yeENx

El valor esperado o media de X se define como

E[X] = /_Oo rfx(z)de 6 E[X]= xzpx(z)

0 TEQN

para variables aleatdérias continuas o discretas, respectivamente. Para una variable aleatéria compleja Y, es
posible integrar sobre el plano complejo

ElY] = /_O; /_O;(x + i)y (e + j2)de d-

El Teorema fundamental de la esperanza establece que si g(.) es cualquier funcién definida sobre el espacio
muestral de X, entonces

mwxn:/mguwxwwx

Algunas esperanzas especialmente importantes son la media y la varianza, definidas como

j=E[X], 0% = E[(X — E[X))") = E[X*] - E[X]"

Para variables aleatérias complejas la varianza se define similarmente como

ok = B[ XP’] - |E[X]]® = E[XX"] - E[X](E[X])"

La cdf conjunta de dos variables aleatérias X e Y sera

ﬁywwIPWSLYSMI/ / Fry(a, B)da dj

donde fx y(x,y) es la pdf conjunta. La pdf conjunta puede escribirse en términos de la cdf conjunta como
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2

flx,y) = axayPYx,y)

donde se ha omitido los subindices como antes. La pdf marginal fx(x) de una variable aleatéria X puede
obtenerse de la pdf conjunta como

(o]
@ = [ fxrGwdy
—00
Las variables aleatérias X e Y son estadisticamente independientes si para todo intervalo [ y J,

P[XelInY eJ=P[X elI|P[Y €J]

lo cual es equivalente a

Ixy(x,y) = fx(x)fy(y) 6 Fxy(z,y) = Fx(x)Fy(y).

Independencia implica que la correlacién cruzada es

E[XY] = E[X]E[Y]

Cuando esta ecuacidén es satisfecha, las variables aleatdrias se dicen no correlacionadas. Dos variables
aleatdrias pueden ser no correlacionadas y no ser independientes.

Funcién caracteristica

La funcidn caracteristica de X se define como

dx(s) = E[e*X] = / e’ fx (x)dx
para una variable aleatdria s. Esta es la transformada de Laplace de fx(z) evaluada en # = —s. Cuando s

es real, lo cual es suficiente para las aplicaciones contempladas, la definicién anterior se denomina funcion
generadora de momentos.

Ejemplo: Definiendo Z = X + Y, con X e Y independientes, entonces es facil mostrar que

@Z(S) = @X(S)q)y (5)

Ejemplo: En base a la definicién es simple mostrar que

B = ax()| L BN = o

La Cota de Chernoff, con base en la funcién generadora de momentos, es muy tutil para acotar la cola de
probabilidad de una variable aleatéria cuando una evaluacién exacta es muy complicada.
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Ejemplo: a) La probabilidad de un evento X > x estd acotada por

oQ

1-Fx(x) = P[X>J:]:/OO fX(x)dx:/ w(lex — ) fx(t)dt

— 00

= /Oo [em*(@=Des =Dy (e — ) fx ()dt

< / e == fr (t)dt
< e_”/ T fx (t)dt = e D x(s)

(u(t) es la funcién escalén) lo que establece que la cola de la pdf decrece al menos exponencialmente para
cualquier distribucion para la cual exista la funcién generadora de momentos.
b) Es posible mostrar por definicién ademads que

Fx(l‘) S esx@x(—s)

para s > 0.
¢) Es posible mostrar que el s que minimiza la cota en a) y b) debe satisfacer

Px(s) = 3@8)(5(5)’ —2®x(—s) = Mkaii_s)

Probabilidades Condicionales y Regla de Bayes

La probabilidad condicional de que una variable aleatéria continua X esté en el intervalo I, dada Y en el
intervalo J, se define para todo J tal que P[Y € J] # 0 como

PXelInY eJ]
PlY € J]

P XellyelJ]=

donde P[Y € J] se denomina probabilidad marginal debido a que en ella no se consideran los posibles efectos
de X sobre Y. Para variables aleatorias complejas o vectoriales, I y J son regiones o volumenes antes que
intervalos. Si X e Y son independientes, entonces P[X € INY € J] = P[X € I]. La probabilidad conjunta
puede escribirse en términos de probabilidad condicional como sigue

P XelInY eJ]=P[XellY e J]P[Y €J]

Equivalentemente,

ﬁwmw:B%%Q

donde fy (y) se denomina densidad marginal. La densidad condicional fx|y (x|y) esta bien definida solamente
para y tal que fy(y) # 0. Ademads, dado que fxy(z,y) = fyr x(y, ©), la ecuacién anterior implica que

Ixiy @ fy (y) = frix(ylz) fx (x)
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la cual es una forma de la Regla de Bayes. FEs comin en el analisis de sistemas de comunicaciones digitales
encontrar variables aleatorias discretas y continuas en el mismo sistema. En ese caso la ecuacién anterior
contendra funciones delta de Dirac.

Ejemplo: Supongamos tener una Y discreta y X continua, entonces integrando la ecuacién anterior sobre
intervalos de y, se tiene una forma combinada de la Regla de Bayes dada por

fX|Y(l‘|y)PY(y) = PY|X(3/|1‘)fX(l°)

Esto involucra probabilidades y pdf. No tiene funciones delta de Dirac porque X es continua. Si X es
también discreta, entonces se tendra que

PX|Y(l‘|y)PY(y) = PY|X(3/|1‘)PX(1’)

la cual tiene solo probabilidades discretas.

Para el caso de distribuciones discretas, la probabilidad marginal puede escribirse en términos de las
probabilidades condicionales como

ZPY|X (ylo)px (x ZPYX (y,z (2.5)

€N z€EQN

donde €2 es un espacio muestral numerable de X. Esta relacién muestra como obtener probabilidades
marginales de una variable aleatéria dada solamente la probabilidad conjunta, o dadas solamente las proba-
bilidades condicionales y las probabilidad marginales de la otra variable aleatéria. Utilizando esta relacion
es posible escribir la probabilidad condicional de X dado Y en términos de la probabilidad condicional de
Y dado X y la probabilidad marginal de X como sigue

PY|X(3/|1‘)PY(3/)
ZxEQX PY|X(3/|1‘)PX(1‘)

py|x(ylz) =

Esta relacién se conoce como Teorema de Bayes. El analogo del Teorema de Bayes para variables aleatérias
continuas tiene la forma

Foix () = — DXV x|>fy<y>

|
fxeﬂx leX(y z)fx (z)dx

Variables aleatdrias Gaussianas y el Teorema del Limite Central

Una variable aleatéria Gaussiana 6 Normal tiene una pdf dada por

() =~ 12"

oV 2T

donde 02 es la varianza y g es la media. La cdf puede expresarse solo como una integral

Fx(x) e~(a=n)?/20% g,

- oV 2T

para la cual no existe una forma cerrada. Una variable aleatéria Gaussiana estdndar es aquella que tiene
media cero y variancia ¢2 = 1. La funcidn distribucién complementaria se notara como
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Figura 2.9: Probabilidad Q(z) que una variable aleatéria Gaussiana de media cero X exceda a x, en escala

logaritmica.

Qr)=PX>2]=1-Fx(x)= %/f =124,

lo que representa la integral de la cola de la funcién densidad de probabilidad Gaussiana. Esta funcidon se
ilustra en la figura 2.9, donde se ha utilizado una escala logaritmica para las probabilidades. Esta funcién
estd relacionada con la funcidn error (erf(x)) y la funcidn error complementaria (erfe(x)) ampliamente
tabuladas, de la siguiente forma:

=[] 2 s3]

Ejemplo: Es simple mostrar, cambiando los extremos de integracién en la definicién, que para una variable

2

aleatéria X con media p y varianza o se verifica

P[X>x]:Q[x_“]

o

A pesar que @Q(.) puede determinarse solo numericamente o en forma tabulada, es posible obtener valores
proximos muy utiles utilizando la Cota de Chernoff.

Ejemplo: La funcién generadora de momentos de una variable aleatéria Gaussiana de media p y varianza

o? es, siguiendo la definicién,

log, ®x(s) = ps 4 0?2

En base a este resultado, de la Cota de Chernoff se obtiene que

1 — Fx(z) < e~(o=m?/20°
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tal que

Q(l‘) < e—x2/2

Otras cotas ttiles pueden obtenerse como mostrado en la figura 2.9.

La utilizacién de la distribucion Gaussiana para modelar fenémenos de ruido puede justificarse en base
a conceptos fisicos mediante el Teorema del Limite Central. Este teorema determina que la distribucién
Gaussiana es un buen modelo para el efecto acumulativo de un gran ntimero de variables aleatérias inde-
pendientes, independientemente de sus distribuciones individuales. Mas precisamente, es posible asumir que
{V:}, para 1 <i < N es un conjunto de variables aleatérias estadisticamente independientes con la misma
pdf fy(y) = f(y) y varianza finita ¢?. O sea, las variables aleatérias son independientes e indenticamente
distribuidas (i.i.d.). Definiendo ademds una variable aleatéria Z como la suma normalizada de las Y;, o sea

Entonces la funcién distribucién de 7 se aproxima a la Gaussiana (1 — Q(z/c)) cuando N — co. Si cada va-
riable aleatoria Y; representa algun fenémeno fisico individual y Z es el efecto acumulativo de esos fenémenos,
entonces cuando N se vuelve grande, la distribucién de 7 se vuelve Gaussiana, independientemente de la
distribucién de las Y;.

Ejemplo: Para una combinacién lineal de N variables aleatérias Gaussianas de media cero e independientes

X;, cada una con varianza o7,

Z=a X1+ - -+anvXn

es posible utilizar la funcién generadora de momentos para mostrar que 7 en si misma es (Gaussiana de
media cero y varianza:

o7 =(ai +---+a})o

2

Dos variables aleatérias Gaussianas con media cero y varianza o son conjuntamente Gaussianas si su

pdf conjunta es

f ( ) 1 _z2—2pxyty?
xXy\ LYy = ——F—
2702/ 1 — p?

e 202(1-p2)
donde p se denomina el coeficiente de correlacion, p = E[XY]/o?. Notar que —1 < p <1y quesi X eY no
estan correlacionadas p = 0.
Esta definicién puede extenderse para N > 2 variables aleatérias conjuntamente Gaussianas. Si un vector
aleatério X tiene componentes que son variables aleatéorias Gaussianas independientes conjuntamente con
la misma varianza 2, entonces la pdf conjunta sera

1 1 2
fx(®) = (2n) /2N © e

donde N es el nimero de componentes del vector y ||#|| es la norma Euclidiana. Cuando X es un vector
complejo con partes real e imaginaria independientes la ecuacién anterior atin es valida. Ademas, como ya
se discutid, cualquier combinacién lineal de variables aleatorias Gaussianas conjuntas es Gaussiana.
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Esto puede generalizarse aun mas si consideramos un vector X con M variables aleatérias unicamente
con pdf Gaussiana real, tal que la pdf conjunta sera

1 —i(@-mx)TCx~ (@-mx)

X = Gryriexre®

donde Cx = E[(x — mx)(x — mx)T] es la matriz covarianza, |Cx| es su determinante y mx = E[X] es
el vector media. En el caso especial en que el vector media es cero y los elementos del vector aleatério son
independientes con igual varianza, Cx es diagonal y las ecuaciones anteriores son iguales. Una observacién
de esta tltima es que la pdf de un vector aleatério Gaussiano esta completamente especificada por el vector
mediay la matriz covarianza. En consecuencia, estos dos conjuntos de parametros especifican completamente
las propiedades estadisticas de un vector aleatério Gaussiano.

Ley de los grandes nimeros. Si se tiene una secuencia de variables aleatérias (Y1,Ya, -+, Yn) con las
mismas propiedades bdsicas, entonces el comportamiento del promedio 7 = %Zf\;l Y; es esperable que sea
menos aleatério que cada Y;. Laley de los grandes niimeros y el teorema del limite central son proposiciones
precisas de esta idea intuitiva.

La ley débil de los grandes nimeros determina que si la secuencia de variables aleatérias (Y1, Ya, -+, Yn)
no correlacionada con media my y varianza 0?3 < oo, entonces para cualquier € > 0, limy_o. P(|Z —my| >
€) =0, donde 7 = %Zf\;l Y;. Esto significa que el promedio converge (en probabilidad) al valor esperado.

El teorema del limite central no solo determina que la convergencia del promedio a la media si no que
también da una idea de la distribucién del promedio, como ya se discutié anteriormente. Notar que, a pesar
que del teorema del limite central es posible concluir que el promedio converge al valor esperado, no es
posible concluir que la ley de los grandes numeros se obtiene del teorema del limite central. Esto se debe
a que las hipotesis en general asociadas al teorema del limite central son mas especificas. En este caso se
requiere que las variables sean independientes, mientras que en la ley de los grandes niimeros se requiere que
las variables aleatérias no estén correlacionadas.

2.2.2 Procesos estocasticos

Un proceso estocdstico discreto {Xj} es una secuencia de variables aleatérias con indices enteros k, y un
proceso estocdstico continuo X (¢) tiene indices en la variable real t. Notaremos una realizacién o muestra
de {X;} o X(¢) como la senal deterministica {x;} o x(¢), respectivamente. Cuando no exista ambigiiedad
entre una serial y una realizacién de la sefial se omitirdn las llaves {.}. Cada realizacién Xj o X(¢) puede
ser compleja, real o vectorial.

Ejemplo: Un proceso estocistico real X (t) es un proceso estocdstico Gaussiano si sus muestras [X (1)
, -+, X(tn)] son variables aleatérias conjuntamente Gaussianas para cualquier N y [t1, -, tn]

Los momentos de primero y segundo orden de un proceso estocastico son: la media

my = E[Xp]  m(t) = E[X(1)]

v la autocorrelacion:

Ripi = E[XpX]]  Rxx(ti,tz) = E[X(t1)X"(t2)]

donde X* es el complejo conjugado de X.

Ejemplo: Es posible considerar un proceso estocastico Gaussiano real de media cero. Un vector estocdstico
X puede construirse de un conjunto arbitrario de muestras. Para ese vector, la matriz covarianza puede ob-
tenerse de la definicion de autocorrelacién anterior. En consecuencia, la pdf conjunta de cualquier conjunto
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de muestras puede obtenerse de la funcién autocorrelacién. De esta forma, las propiedades estadisticas de un
proceso estocastico Gaussiano real de media cero quedan completamente especificadas a través de su funcién
autocorrelacion.

Un proceso estocastico es estrictamente estacionario (ESE) sila pdf de cualquier muestra es independiente
del indice de la muestra, y la pdf conjunta de cualquier conjunto de muestras depende solo de la diferencia de
indices entre muestras, y no de los valores absolutos de los indices de cualquier muestra. Si es estacionario
en sentido amplio (ESA), la media es independiente del indice, y la autocorrelacién depende solamente de
la diferencia entre indices d muestras, y no del valor absoluto de los indices. En otras palabras, mj; o m(?)
deben ser constantes y Rxx(k,i) o Rxx(t1,t2) deben ser funcién solo de la diferencia k — ¢ o ¢ — ts.
Estacionaridad en sentido estricto implica estacionaridad en sentido amplio, pero no a la inversa a menos
que el proceso sea Gaussiano.

Ejemplo: Un proceso estocdstico Gaussiano real ESA es también ESE. La funcién autocorrelacién y la
media pueden usarse para construir la matriz covarianza para cualquier conjunto de muestras. Como el
proceso es ESA | las componentes de la matriz seran independientes del indice absoluto, y dependeran solo
de la diferencia de subindices. En consecuencia, la pdf conjunta de cualquier conjunto de muestras dependera
solo de esas diferencias de indices por lo que, en consecuencia, el proceso es ESE.

La funcion autocorrelacién de un proceso estocastico ESA puede escribirse en términos de la diferencia
entre indices, m = k — 1 6 7 = t; — 13, lo que produce la notacién simplificada

Rx(m) = E[Xp4mXp],  Rx(7) = E[X(t+7)X7(1)]

R(0) es el momento de segundo orden de las muestras

Rx(0) = E[IX;[?],  Rx(0) = E[IX(1)]]

v puede interpretarse como la potencia del proceso estocastico. La densidad espectral de potencia de un
proceso estocastico ESA es la transformada de Fourier de la funcién autocorrelacién,

oQ

SX(ejWT) = Z RX(m)e_jme, Sx (jw) = /00 Rx(T)e_ijdT

m=—o0 -0

donde T es el intervalo de muestras del proceso estocdstico discreto en tiempo. La potencia, en consecuencia,
es la integral de la densidad espectral de potencia,

T 7T/T . 1 [ee] .
Rx (0) / Sx(e o, Rx(0) = 5- / Sy (677 )

s 2w m=—m/T

La densidad espectral de potencia es real ya que la funcién autocorrelacién es simétrica conjugada, Rx(m) =
R5(—=m) 6 Rx(r) = R%(—7). Es también no negativa. Ademds, si X3 6 X () es real, entonces la densidad
espectral de potencia es simétrica alrededor de w = 0. Es posible escribir también la densidad espectral de
potencia como una transformada 7 o una transformada de Laplace,

oQ ')

Sx(z) = Z Rx(m)z""™, SX(S):/_ Rx(r)e™*Tdr

m=—00 oQ
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Ejemplo: Considerar un proceso estocdstico {Xj} donde las muestras X son todas variables aleatérias

independientes e identicamente distribuidas (i.i.d.), con media cero y varianza o2. En este caso Rx(k) =
2

026,y la densidad espectral de potencia es una constante, Sx (e/“7) = o2, independiente de la frecuencia,

con potencia Rx(0) = o2.

Cualquier proceso de media cero con una densidad espectral de potencia constante se denomina un
proceso estocdstico ruido blanco. FEsto puede o no implicar que las muestras del proceso estocastico sean
independientes, apesar que en el importante caso Gaussiano lo seran.

Ejemplo: Como en el ejemplo anterior, consideremos un proceso estocastico continuo X (¢) con una funcién
autocorrelacion

Rx (1) = Nob(1)

La densidad espectral de potencia de este proceso es constante, Sx(jw) = Ny, de forma que {X(t)} es
blanco. La potencia Rx(0) de este proceso blanco continuo es infinita, de forma que inmediatamente se
encuentra dificultades matemdticas que no se encuentra en el caso discreto.

A pesar que el proceso continuo de ruido blanco del ejemplo anterior conduce a una condicién fisicamente no
realizable de potencia infinita (o indefinida), el modelo es extremadamente importante. Ya que Rx(7) =0
para todo 7 # 0, esto indica que dos muestras distintas de un proceso continuo blanco no estan correla-
cionadas. Desafortunadamente esto no tiene ninguin significado fisico. En consecuencia, muestrear un proceso
estocastico continuo y blanco es un concepto ambiguamente definido. Rigurosamente hablando, un proceso
estocdstico blanco continuo varia tan rapidamente que no es posible determinar sus caracteristicas en el
tiempo.

A pesar de esas dificultades matematicas, el proceso blanco continuo es muy 1til como modelo de ruido,
v tiene una densidad espectral de potencia aproximadamente constante sobre un ancho de banda mayor
que el ancho de banda del sistema bajo analisis. En ese sistema siempre se limita el ruido para eliminar
cualquier componente fuera de la banda de interés. En ese caso, no existe ninguna diferencia si comenzamos
considerando un ruido blanco o un modelo mas preciso; el resultado sera muy aproximadamente el mismo.
Pero usando el modelo de ruido blanco se simplifican considerablemente las manipulaciones algebraicas. En
lo que sigue se utilizara frecuentemente el modelo de ruido blanco, tomando cuidado siempre de limitar en
banda este ruido antes de realizar otras operaciones, tal como el muestreo. Después de la limitacién en
frecuencia, se obtiene un proceso bien comportado con potencia finita.

Ejemplo: El ruido térmico 6 Johnson de las resistencias eléctricas tiene una densidad espectral de potencia
plana hasta aproximadamente 10'? Hz., o sea, un ancho de banda mucho mayor que muchos de los sis-
temas de interés. De esta forma, es posible utilizar adecuadamente el ruido blanco como modelo de este
ruido térmico sin comprometer la precisién. El ruido en el modelo a frecuencias mayores que 10'? Hz sera
siempre filtrado en la entrada de nuestro sistema. En contraste, en sistemas opticos, el ruido térmico es
generalmente insignificante a frecuencias opticas. El ruido térmico se modela como un proceso estocastico
Gaussiano, a partir del teorema del limite central, dado que esta formado por la superposiciéon de varios
eventos independientes (las fluctuaciones térmicas de los electrones individuales).

Correlacion cruzada y procesos complejos

Dados dos procesos estocasticos X (¢) e Y (1), podemos definir la funcién correlacidn cruzada
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Rxy (t1,t2) = E[X(t1)Y " (t2)]

Si X(t) e Y(t) son ESA, entonces serdn ademds conjuntamente ESA si Rxy (t1,12) es solo funcién de (¢1 —12).
Un proceso estocdstico complejo X (¢) se define como

X(t) = Re{X (1)} +j Im{X (1)}

donde Re{X(t)} e im{X(?)} son procesos reales. La estadistica de segundo orden de tal proceso consiste
en dos funciones autocorrelaciéon asociadas a las partes real e imaginaria, asi como también sus funciones
correlacién cruzada.

Procesos aleatdrios filtrados

Una realizacién particular z; o 2(¢) de un proceso estocdstico es una senal y en consecuencia puede
filtrarse. Es posible filtrar también el proceso estocdstico X é X (¢) en si mismo, antes que una realizacién.
Se tendra entonces un nuevo proceso estocastico con un espacio muestral obtenido aplicando cada elemento
del espacio muestral del proceso original a la entrada del filtro.

Ejemplo: Un proceso estocastico Gaussiano filtrado es un proceso estocdstico Gaussiano. Intuitivamente,
esto es cierto debido a que el filtrado es lineal, y cualquier combinacion lineal de variables aleatérias Gaus-
sianas conjuntas es una variable aleatéria Gaussiana.

X(t) h(2) W(t) Y(1) 2(1) U()

Figura 2.10: Dos sistemas lineales con procesos estocésticos ESA como entrada.

Es posible considerar ahora los dos sistermnas continuos lineales invariantes en el tiempo mostrados en la figura
2.10 con procesos ESA como entradas.

Ejemplo: Es posible mostrar que la salida de un filtro h(t) es ESA, y que su funcién autocorrelacién y
densidad espectral de potencia estan dadas por

Rw(r) = h(r) * h*(=7) % Rx(r),  Sw(jw) = Sx(jw)|H (jw)|*
Sw (s) = Sx (s)H(s)H" (—s")

Ejemplo: Es posible mostrar que si un proceso discreto ESA se filtra con una respuesta impulsiva hg, y el
resultado es Wy, entonces Wy es ESA y

Ry (m) = by + b Rx(m), S (47) = Sx(T) [ H (T
Sw(z) = Sx(2)H(2)H"(1/2")

Ejemplo: Un proceso blanco X(t) tiene densidad espectral Sx (jw) = Ny constante. Si es filtrado por un
filtro pasabajos con funcién transferencia
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. 1; |w| <27 x 1012
H(JW):{ 0- |Vw|

entonces la densidad espectral de potencia de la salida es:

No;  |w| < 27 x 1012

SW(jw):{ 0V (2.6)

lo cual es una aproximacién razonable del ruido térmico en una resistencia. Ademas, dado que el ruido
térmico es el efecto acumulativo del movimiento aleatério de un inmenso nimero de particulas individuales,
es posible aplicar el teorema del limite central para argumentar que una muestra de tal ruido térmico
deberia ser una variable aleatéria Gaussiana. De esta forma es posible concluir que el ruido térmico se
modela razonablemente como un ruido Gaussiano blanco.

La densidad espectral cruzada de dos procesos conjuntamente ESA en las entradas de los filtros de la
figura 2.10 estan definidas como la transformada de Fourier de la funcién correlacién cruzada,

oQ

Sxy(jw) = / ny(T)e_ijdT, ny(T) = E[X(t + T)Y*(t)]

— 00

Muestreo de un proceso estocdstico

Un proceso estocastico continuo de potencia finita X (¢) puede muestrearse, obteniendose un proceso
estocdstico discreto Y = X (k7). Dado que que esta operacién de muestreo se realiza frecuentemente en
los sistemas de comunicaciones digitales, es importante relacionar la estadistica de los procesos estocasticos
continuos con la de los procesos estocdsticos discretos obtenidos muestreandolos. Suponiendo que X (¥) es

ESA,

E[X(KT)X* (kT)] = Rx(mT),

donde m = k — ¢, tal que el proceso muestreado es ESA con autocorrelacion igual a la versién muestreada de
la autocorrelaciéon Rx(7) asociada a la sefial continua. La densidad espectral de potencia de estos procesos
estan relacionadas por

Sy Ty = L 3 Sx(itw - m2D)

m=—00

Como en el caso deterministico, aparece distorsién por solapamiento (aliasing) cuando el ancho de banda
es mayor que la mitad de la frecuencia de muestreo, donde el ancho de banda en este caso estd definido en
términos de la densidad espectral de potencia.

Ejemplo: Consideremos la aproximacién al ruido térmico discutida en algin ejemplo anterior. Deseamos
determinar cuando las muestras de ese ruido son no correlacionadas. Si lo son, entonces muestrear ruido
térmico conduce a un proceso Gaussiano blanco discreto. De (2.6), la funcién autocorrelacién del ruido
limitado en banda W (%) es:

B sin(Bt)

R =No——=
W(T) O T Bt

donde B = 27 x 102, 6 1000 GHz. Ry (7) tiene cruces por cero en multiplos de 7/ B, lo que implica que

las muestras del proceso estocdstico tomadas en miltiplos de #/B serdn no correlacionadas. O sea,
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Rw (m—) = E[W(mz/B)W(0)] = No%sm

Para esas velocidades de muestreo particulares, en consecuencia, las muestras del modelo de ruido térmico
corresponden a un proceso de ruido blanco Gaussiano discreto. En la practica, es improbable muestrear
cualquier senal a frecuencias préximas de B/7 6 2000 GHz. Dado que | Ry (7)| disminuye cuando 7 aumenta,
las muestras a cualquier frecuencia de muestreo razonable son aprozimadamente no correlacionadas.

Utilizando las técnicas discutidas hasta aqui no deberian existir dificultades en considerar sistemas que
mezclen procesos estocasticos continuos y discretos y ademas senales deterministicas. Sin embargo, existen
algunas excepciones que es necesario tener en cuenta. Es posible considerar un proceso estocastico discreto
X, filtrado por un filtro (continuo) con respuesta impulsiva h(t). La salida puede escribirse

Y(t) = i Xph(t — mT) (2.7)

m=—00

De esta forma se obtiene la Modulacidn de Amplitud de Pulsos (PAM), que se estudiard en capitulos sigui-
entes.

Ejemplo: La transmisién de una secuencia discreta de simbolos dato X, sobre un canal continuo en el
tiempo toma la forma del proceso estocdstico que describe PAM. Supongamos que h(t) es como ilustrada
en la figura 2.11a y que X} es una secuencia aleatéria con muestras i.i.d. tomando valores 1 con igual
probabilidad. Una realizacién posible se muestra en la figura 2.11b. La primera observacién importante es
que el proceso Y(t) no es ESA ya que E[Y (¢t 4+ 7)Y (2)] no es independiente de ¢. Por ejemplo,

A1) Y(t)]

(@) (b)

. e I Pt
0 12 T U | o6 1z 7

Figura 2.11: a) Ejemplo de una forma de pulso para transmitir bits. b) Un ejemplo de forma de onda para
transmitir ese pulso.

E[Y (T/4)Y (0)] = E[X3] = 1 # E[Y(T)Y (37/4)] = 0

Este proceso en realidad es cicloestacionario, una forma mas debil de estacionaridad. Dado que este proceso
no es ESA, su densidad espectral de potencia no esta definida.

Que Y (?) en (2.7) no sea ESA es un inconveniente importante. Un subterfugio simpple permite convertir
este proceso en uno ESA. Es posible definir una variable aleatéria ©, uniformemente distribuida en [0,7] e
independiente de {X;}. Se puede definir luego un nuevo proceso estocdstico

(o]
ZW)=Y({t+0)= > Xph(t+©O—mT)
m=—0o0
Este proceso tiene una fase aleatéria constante en el tiempo pero elegida arbitrariamente al inicio de cada

intervalo. Fisicamente este nuevo proceso refleja la incertidumbre sobre la fase de la senal. El origen en el
tiempo es por supuesto arbitrario. El proceso asi redefinido es ESA| como se discutira a continuacion.
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La funcién autocorrelacién del proceso anterior tiene la formas:

ElZ({t+ )72 (t)]

E[Y(t+ 6 +7)Y*(t+0)]

£l i i X X2h(t+© — mT + 7)h* (t + © — nT)]

n=—o0 m=—00

Suponiendo que se puede intercambiar esperanza y sumatérias, es posible usar la hipétesis que © es inde-
pendiente de Xj para obtener

ElZ(t+ 72 ()] = i i E[Xn X2E[R(L+© — mT + 7)h* (1 + © — nT)] (2.8)

n=—o0 m=—00

El primer valor esperado es simplemente la funcién autocorrelaciéon Rx (m — n). El segundo valor esperado
puede elaborarse usando la definicién de esperanza y la pdf uniforme de O,

T
Eh(t + 0 — mT + 7)h*(t + 0 — nT)] = / %h(H 6 — mT + T)h™(t + 6 — nT)do
0]

Cambiando variables, haciendo i = m — n, en (2.8) e intercambiando sumatdrias tenemos

ElZ(+172°()] = %i Ry 3 /OTh(t—l—H—(i—l—n)T—l—r)h*(t—l—H—nT)dH

1=—00 n—=—oQ

Cambiando variables nuevamente y definiendo o« = ¢ + 8 — n7", tenemos

ElZ({t+1)72*(1)]

& = t=nT+T . .
TZ Rx (%) Z /t_nT h(oo — T + T)h* (o) df

1=—00 n=—0o0

%Z Rx (%) /_Oo h(a — T + 7)h* (@) df (2.9)

1=—00

donde, la segunda sumatéria en la ultima ecuacion es la suma de integrales con limites que pueden extenderse
ilimitadamente. Ademads (2.9) es independiente de ¢, tal que el proceso Z(t) es ESA. Para obtener la densidad
espectral de potencia, se calcula la transformada de Fourier con 7 como indice de tiempos

Sz(jw) = %:i:o Rx (i) /_O; h* () [/_O; h(a —iT + T)e_jmdr] de

La expresién entre corchetes es la transformada de Fourier de h(t) con un desplazamiento de tiempo de
a —iT, igual a /*(@=T) [ (jw). En consecuencia,

oQ

S7(jw) = %H(jmi Rx (i) [/

— 00

h*(a)ej“’(“_”)dﬁ]

Lo i
= TH(]W)H (jw) _Z_: Rx(i)e 7«

donde se usé que la expresién entre corchetes es e =/“T H*(jw). Finalmente, como la sumatoria restante es
la transformada discreta de Fourier Sx (e/“T) de la funcién autocorrelacién, se obtiene

Saie) = G Sx ()
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Notar la dependencia en la densidad espectral de potencia del proceso estocastico discreto y la magnitud al
cuadrado del espectro del pulso A(t).

Ejemplo: Considerar la transmisién de una secuencia de variables aleatérias X con valores 1 igualmente
probables, que utilizan un pulso de forma k(). La secuencia Xj es blanca y la varianza unitaria, de forma
que la densidad espectral de potencia de la secuencia de datos es

SX(ej“’T) =1

v la densidad espectral de potencia de la senal de fase aleatéria transmitida es

S2(j0) = ZIH G

Entonces, con una secuencia de datos blanca, la densidad espectral de potencia tiene la forma de la magnitud
al cuadrado de la transformada de Fourier del pulso.

2.2.3 Cadenas de Markov

Un proceso discreto de Poisson {¥p} es un proceso estocastico que satisface

Pk |k, Vi1, ) = p(Vrg1]0r)

En otras palabras, si la muestra presente ¥y = 4 es conocida, la realizacién futura ¥y 1 es independiente de
las realizaciones pasadas Wy_1, Uy_o, ---. Cuando se considera el caso particular de un proceso de Markov
donde las muestras toman valores de un conjunto discreto y cuantificable Qg , el proceso se denomina cadena
de Markov. En esta seccidén se considerard usualmente que Qg es un conjunto de enteros. Las cadenas de
Markov son un modelo util de una maquina de estados finitos con una entrada aleatéria, donde las muestras
de la entrada son estadisticamente independientes. Dado que cualquier circuito digital con memoria interna
(flip flops, registros o RAM) es una maquina de estados finitos, muchos sistemas de comunicaciones digitales
contienen maquinas de estado finitos. Las cadenas de Markov son 1tiles para modelar la generacién de senales
para sistemas de comunicaciones digitales con interferencia intersimbolos o codificacién convolucional. La
teoria de cadenas de Markov también es 1til para describir la densidad espectral de potencia de los formatos
de senalizacion usuales. La discusién siguiente utiliza técnicas de transformada Z.

Diagramas de Transicién de estados

Consideremos un proceso estocistico ¥y (real, complejo o vectorial) cuyas realizaciones son miembros
de un conjunto de valores finito o cuantificable Qg. El proceso estocastico ¥ es una cadena de Markov si
se satisface la condicién de definicién. Dada la muestra presente ¥y, la muestra proxima de una cadena de
Markov Wy 41 es independiente de las muestras pasadas Uy_1, Wi_a, ---. Ademas, todas las muestras futuras
de la cadena de Markov son independientes de las pasadas con el conocimiento de la presente. Para n > 0,
esto puede escribirse como

P(Wknlr, Yi—1, ) = P(Vk4n|tr)

Dado que el conocimiento de la muestra presente Wj hace que las muestras pasadas sean irrelevantes, ¥y
es todo lo que se precisa para predecir el comportamiento futuro de la cadena de Markov. Por esta razon,
;. se denomina el estado de la cadena de Markov en el instante k, y Qg es el conjunto de todos los estados
posibles.
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Figura 2.12: Un proceso de registro de desplazamiento con entradas independientes X es una cadena de
Markov con estados Wy,.

Ejemplo: Un proceso denominado registro de desplazamiento se muestra en la figura 2.12. Si X es inde-
pendiente de Xg_pr—1, Xg—pr—2, - - - v definimos el vector Wy = [Xg_1, -+, Xx—ar], donde M es la memoria
del sistema, entonces la propiedad de definicién de la cadena de Markov es satisfecha. Esto es debido a que
W1 es funcién solamente de Xp1q1 y Uy. En consecuencia {¥;} es un proceso de Markov vectorial real
discreto. Si las entradas X} tienen valores discretos, entonces esta sera una cadena de Markov.

Una cadena de Markov puede describirse graficamente por un diagrama de transicién de estados. Fste grafico
muestra cada estado de la cadena de Markov como un nodo, y muestra también la entrada y la salida o
alguna otra propiedad relevante de las transiciones entre estados.

ESTADO  ENTRADA

, Y
v l—’)D_k 0.0 L1 \4 l
| = Sommm= O

(a) () (1.0) SALIDA

Figura 2.13: a) Un circuito que calcula la paridad de una secuencia de bits X,,. b) El diagrama de transicién
de estados de la cadena de Markov correspondiente.

Ejemplo: La paridad de una secuencia de bits X se define como el valor acumulado, médulo 2, de la
sumatoria de sus bits, y se calcula mediante el circuito de la figura 2.13a. Para que el proceso de salida
U = Yy_1 sea de Markov es suficiente que los bits de entrada sean independientes. Es facil ver del diagrama
que W41 depende solo del estado actual Wy y de la entrada actual Xj. Wj tiene un espacio muestral
finito Q¢ = [0, 1], de forma que el verificador de paridad puede representarse por medio de un diagrama de
transicion de estados como ilustrado en la figura 2.13b, donde los arcos estan rotulados con la entrada que
estimula la transicién del estado y la salida resultante de la transicién. Si las probabilidades de transicién
son independientes del tiempo, los arcos del diagrama de estados pueden rotularse alternativamente con esas
probabilidades.

Una cadena de Markov ¥y, se denomina homogénea si la probabilidad condicional p(¢s, |¢r—1) no es funcién
de k. La homogeneidad es entonces otra forma de estacionaridad o invarianza en el tiempo. Una cadena
de Markov homogénea puede caracterizarse por sus probabilidades de transicion de estados, lo que puede
escribirse como

P(ili) = Paya 1w, (D)

para i,j € Qg.
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Ejemplo: Si en el ejemplo anterior los bits entrantes no son solo independientes sino también distribuidos
identicamente, entonces la cadena de Markov es homogénea. Si ademas los bits entrantes son equiprobables,
entonces las probabilidades de transicién de estados son todas iguales a 0.5.

Es usualmente conveniente definir un proceso de Markov como alguna funcion real de la trayectoria de
estados de la cadena de Markov, como

Xy = f(¥y)

Este problema se encuentra en el modelado de técnicas de senalizacién para la transmision en banda base.
Respuesta transitéoria de una Cadena de Markov

Para una cadena de Markov homogénea es posible obtener la relacion de la evoluciéon de los estados en
el tiempo. Usando (2.5) escribimos

pra (i) = Y pilip(i) (2.10)

1€EQw

para todo j € Qg, donde se ha definido la notacién para la probabilidad de estar en el estado 7 en el instante
k como

pe(i) = P{¥; = i} (2.11)

La nueva notacién enfatiza que pg(7) es una secuencia discreta en el tiempo. En las aplicaciones se desea
frecuentemente determinar la probabilidad de estar en cierto estado j en cierto instante de tiempo k, dado el
conjunto de probabilidades de estar en los estados en el instante inicial £ = 0. Esto se logra analizando (2.10),
o sea un sistema de ecuaciones a diferencias invariante en el tiempo, utilizando técnicas de transformada Z.
Si definimos pi(j) = 0 para k < 0, entonces la transformada Z de la probabilidad de los estados para el
estado j serd

Pi(z) = m(i)=""

En particular, en base a la transformada Z de ambos lados de (2.10) es posible mostrar que

Pi(z) = po(i) + Y p(jli)z"" Pi(2) (2.12)

1€EQw

Si existen N estados, (2.12) determina N ecuaciones con N incégnitas P;(z). Esas ecuaciones pueden
resolverse y calcular la transformada 7 inversa para determinar la probabilidad de estado py (7).

Ejemplo: Continuando con el ejemplo del verificador de paridad, supongamos que el estado inicial es
equiprobable, o sea, tal que pg(0) = po(1) = 0.5. Supongamos ademds que los bits de entrada Xj son
equiprobables, tal que las probabilidades de transicién p(j|¢) son todas 0.5. Entonces, de (2.12) se tiene que

Po(z) 0.5+ 05271 Py(2) + 0.5271Py(2)
Pi(z) = 05+05271P1(2) 4+ 0.5271Py(2)

Resolviendo este conjunto de ecuaciones, se tiene que
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0.5

1—2z-1

Po(Z) = Pl(Z) =

v usando la transformada Z inversa, se tiene

pr(0) = pp(1) = 0.5 uy,

donde wuy es la funcidén escalén unitario. La cadena tiene en consecuencia igual probabilidad de estar en
cualquiera de los dos estados en cualquier instante de tiempo, comenzando en k¥ = 0. Una cadena de Markov
en la cual las probabilidades de estado son independientes del tiempo se denomina estacionaria.

2.2.4 El proceso de Poisson (*)

Existié un tiempo en el que no existia proceso estocastico que pudiera competir con los procesos Gaussianos
en su aplicacién para el estudio de los sistemas de comunicaciones. Sin embargo, el proceso de Poisson, y su
generalizacion el proceso de nacimientos y muertes, pueden hoy razonablemente reclamar actualmente esa
posicién. El problema de aplicacién aparece frecuentemente tanto en comunicaciones como en la distribucion
de tiempos de eventos discretos, tal como en la llegada de mensages a un multiplexador de comunicaciones
digitales, o la llegada de fotones en el haz de luz de un detector optico en un sistema de comunicaciones
optico. El proceso de Poisson modela la mas aleatoria de las distribuciones y es un excelente modelo para
varias de esas situaciones.

N(t) J.N(l!)
3 3
; __r" S
T T 1 > T 1t
4 tala te
(a) (b)

Figura 2.14: Realizaciones tipicas de un proceso de conteo N(t). a) Un proceso de conteo mondtono creciente.
b) Un proceso de conteo con llegadas y partidas, o sea que puede aumentar o disminuir.

Para proceder, es necesario definir la nocién de puntos aleatérios en el tiempo, donde un punto en el
tiempo puede definir la llegada de un mensage de una fuente aleatéria (o un fotén) a un fotodetector. Para
introducir la notacién, definimos ¢ como el instante de la k-ésima llegada, donde ¢, > t; para k& > j.
Ademas, se define un proceso estocastico continuo N(t) que describe el nimero de llegadas a partir de algin
instante inicial ty. Se denomina N (¢) a un proceso de conteo, dado que cuenta el nimero acumulado de puntos
aleatdrios en el tiempo. N(t) toma valores no negativos enteros, tiene una condicién inicial N(tg) = 0, y
en cada punto aleatério en el tiempo ¢, N(?) se incrementa en uno. Este proceso de conteo se ilustra en la
figura 2.14a, donde los instantes de llegada y el valor del proceso de conteo se muestran para una realizacién
tipica.

En algunas situaciones existiran solo llegadas, de forma que el proceso de conteo del tipo mostrado en
la figura 2.14a es el modelo apropiado. En otras situaciones existiran tanto llegadas como partidas. Una
situacién tipica es la cola ilustrada en la figura 2.15. Podemos definir un proceso de conteo N(#) como la
diferencia entre el nimero acumulado de llegadas y el nimero acumulado de partidas.

Ejemplo: Considerar un sistema de comunicaciones entre computadoras que almacena los mensajes recibidos
en un buffer antes de retransmitirlos a algtin otro lugar. N(¢) determina la cuenta del nimero de mensages
en el sistema en el instante ¢. Una realizacidn tipica de este proceso se ilustra en la figura 2.14b, donde
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Figura 2.15: Un sistema de cola que modela entre otras cosas el estado de un buffer en un sistema de
comunicaciones.

puede notarse que el proceso nunca puede tomar valores debajo de cero (dado que no puede haber partidas
si no hay nada en el buffer).

En varias instancias de importancia practica, la cuenta N(?) en el instante ¢ es todo lo que se necesita
para predecir la evolucién futura del sistema después del instante ¢t. La forma en la cual el sistema alcanza
N(t) es irrelevante en términos de la prediccién. Para este caso, el proceso de conteo determina el estado
del sistema de la misma forma que en las cadenas de Markov de la dltima seccién. En particular, decimos
que el sistema estd en el estado j en el instante ¢ si N(¢) = j. Esto es similar a una cadena de Markov con
una importante diferencia: una cadena de Markov puede cambiar de estados solamente en puntos discretos
en el tiempo. Tal como en las cadenas de Markov, una muestra del proceso de conteo N(#g) es una variable
aleatdria discreta. Tal como para las cadenas de Markov de (2.11), se define la probabilidad de estar en el
estado j en el instante ¢ como

qj(t) = P[N(t) = j] = Pn()(J)

Esta notacién enfatiza que esta probabilidad es una funcién continua en el tiempo. La unica distincién real
entre (2.11) y la ecuacidn anterior es que esta tiltima estd definida para tiempos continuos y la primera para
tiempos discretos.

En las subsecciones siguientes se analizara un proceso de conteo bajo condiciones especificas apropiadas
para comunicaciones opticas.

El proceso de nacimientos y fallecimientos

Los casos de interés estan asociados a un proceso general denominado proceso de nacimientos y fa-
llecimientos, cuya terminologia matematica (ciertamente macabra) resulta del proceso de conteo tanto de
llegadas como de partidas. Su andlisis se discutira en esta subseccién.

Hasta ahora se ha modelado la evolucién del sistema de un estado a otro. En ese sentido la aproximacién
mediante la cadena de Markov es inapropiada cuando existen muchos estados, dado que la probabilidad de
transicion entre dos estados cualquiera en cualquier punto en el instante ¢ es muy aproximadamente cero! A
pesar que no podemos caracterizar la probabilidad de transicién, lo que podemos caracterizar es la velocidad
de transicién entre dos estados. Supongamos que para dos estados particulares, la velocidad de transicién
entre un estado y otro es una constante R. Esto significa que en un instante é¢ es posible esperar un promedio
de R 6t transiciones. Si 6t es muy pequeno, entonces R 8t es un numero mucho menor que la unidad, y la
probabilidad de tener més de una transicion en el instante 6t es es un nimero practicamente cero. Bajo esas
condiciones, se puede pensar que R 6t es la probabilidad de una transicién en el instante 6¢, y (1 — R ét) es
la probabilidad de que no existan transiciones.

Esta logica conduce a un diagrama de transicién y a un conjunto de ecuaciones diferenciales asociado.
El diagrama de transicién de la figura 2.16 asocia un nodo a cada estado, y dentro de cada nodo ponemos
la probabilidad de estar en ese estado en el instante ¢, a la cual denominamos ¢;(¢). Cada transicién en el
diagrama se rotula con la velocidad a la cual la transicién ocurre, donde las velocidades en el caso general se
consideran variables en el tiempo (no homogéneas). Cada velocidad se rotula con un subindice indicando el
estado en la cual se origina, donde A(?) es la velocidad para las transiciones correspondientes a los nacimientos
o llegadas y p(t) corresponde a los fallecimientos o partidas. Reiterando conceptos, la interpretacién de esas
velocidades es la siguiente: para un intervalo de tiempos muy pequeno 6t, la probabilidad de una transicién
particular es igual a la velocidad por el intervalo de tiempo.
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Figura 2.16: Diagrama de transicion de estados para un proceso de nacimientos y fallecimientos.

El conjunto de ecuaciones diferenciales que describe la evolucién del proceso de nacimientos y fallecimien-
tos es

WO = 00 + 50 O = 50 + O (), >0
q-1(t) = 0

Estas ecuaciones pueden obtenerse rigurosamente de principios fundamentales; pero para nuestros propdsitos
son conceptualmente evidentes a partir de consideraciones intuitivas. Las ecuaciones dejan ver que la ve-
locidad de incremento de una probabilidad en el tiempo para el estado j es igual a la velocidad a la cual
ocurren las transiciones en ese estado desde los estados j — 1y j+ 1 (multiplicada por la probabilidad actual
de aquellos estados), menos la velocidad a la cual ocurren las transciones fuera del estado j (multiplicadas
por la probabilidad actual del estado j). Es necesario especificar una condicién inicial, la cual para nuestros
propdsitos especifica que el proceso comienza en el estado cero (no existen llegadas) en el instante ¢g,

L, j=70
qi(to):{ 0,j >0

Las ecuaciones diferenciales de primer orden pueden resolverse para varios casos especiales.

(2.13)

A

Figura 2.17: Diagrama de transicion de estados para un proceso de nacimientos con velocidad constante.

Ejemplo: Considerar el importante caso del proceso de nacimientos puro, en el cual y;(¢f) = 0. También
suponer que las velocidades de nacimientos son todas iguales a una constante A;(t) = A. El diagrama de
transicion para este modelo se muestra en la figura 2.17. Este corresponde al importante caso donde la
velocidad de llegada no depende del estado del sistema, el caso usual en problemas que encontraremos. De
esta forma la ecuacién diferencial queda

d%t) +Ag;(1) = Agj-a(?)

la cual es una ecuacién diferencial simple de primer orden con coeficientes constantes. Suponiendo que la
condicién inicial es ¢o(0) = 1, esto implica que la cuenta inicial en ¢ = 0 es 0. Se la puede resolver usando
técnicas muy similares a la solucién de la cadena de Markov, pero usando transformada de Laplace en lugar
de transformada Z. De esa forma, definiendo la transformada de Laplace de la probabilidad de un estado
como

Qi(s) = / et
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Tomando la transformada de Laplace de ambos lados de la ecuacién diferencial se tiene que

sQj(5) = ¢;(0) + AQ;(s) = AQj-1(s)
Usando (2.13) con tg = 0, se tiene que

1 A

Qi) =5 Q)=

Qj—l(s)a .7> 0

Este conjunto de ecuaciones recursivo para la transformada de Laplace de la probabilidad de los estados
puede resolverse facilmente por iteraciéon como

Y

Qi(s) = [EESYiEs

v haciendo la transformada de Laplace inversa, encontramos que para ¢t > 0y j > 0 se tiene

: Aty

PriNt) =jl= ) = —5—e

Esta se denomina distribucion de Poisson con parametro At. Por esta razén, el proceso de nacimientos puros
N(t) que hemos analizado se denomina proceso de Poisson con velocidad constante. Se introducird una

generalizacién para una velocidad variable mas adelante.

La distribucién de Poisson es muy importante en la teoria de procesos de nacimientos y fallecimientos. Se
resumiran sus propiedades en el siguiente ejemplo.

. . . . .- . ’ — k
Ejemplo: Considerar una distribucién de Poisson con pardmetro a, pn(k) = e~ 4.

e Es posible mostrar (mediante la definicién, usando una serie de potencias de e® y diferenciando dos
veces), que la media y varianza de esta distribucién son: E[N] = a, Var[N] = a.

e La funcién generadora de momentos asociada esta dada por

log, ®n(s) = a(e’ — 1)

En el siguiente ejemplo se introducirda una generalizacién con respecto a la condicién inicial.

Ejemplo: Es posible mostrar que si N(tg) = k (o sea hubo k cuentas hasta el instante #g), entonces

(A (t—t0)) 7F o= A(i—t0)

| >k, t >t
(_]—]C)' y J 2R, ]

g;(t) =

Este resultado implica que el niimero de cuentas comenzando en t = tg tiene una distribucién de Poisson
con pardmetro A(t—tp), el cual es el nimero de llegadas esperado desde el instante de tiempo inicial. Ademas,
el indice j — k de la distribucién de Poisson es el nimero de cuentas desde el instante inicial. La conclusién
importante es que el niimero de llegadas en el intervalo que comienza en ¢ = ¢; tiene una distribucién que no
depende de lo que sucede antes de ¢;. Esto coincide con la definicién rigurosa de un proceso de Markov, y un
proceso de conteo de Poisson es en realidad un proceso de Markov. Para ese proceso, el ntiimero de llegadas
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en el intervalo [tp, 1] es estadisticamente independiente del nimero de llegadas en cualquier otro intervalo de
tiempo no superpuesto. En este sentido el proceso de Poisson es el mas aleatério entre todos los procesos
monotonos no decrecientes de conteo.

Ejemplo: (Proceso de fallecimientos puro) Para A; = 0, consideremos el caso donde las partidas del sistema
son proporcionales al indice del estado, p;(t) = ju. Este es un modelo apropiado para un sistema en el cual
la velocidad de partidas o fallecimientos es proporcional al tamano de la poblacién, como en una poblacién
humana. Ademas, se supone que el estado inicial en ¢ = 0 es n. Es posible mostrar que las probabilidades
de estado obedecen una distribucion binomial de la forma

Un ejemplo donde ocurren nacimientos y fallecimientos es el problema de cola. Para introducirlo se discutira
alguna terminologia, particularmente relacionada con comunicaciones digitales. Una cola es un buffer o
memoria que almacena mensages. Existird algiin mecanismo que elimina mensajes de la cola, usualmente
transmitiendolos a otro lugar. FEste mecanismo se denomina el servidor de la cola. Se supondra que el
servidor puede acceder a un mensaje de la cola por vez, de forma que si mas de un mensaje esta siendo
procesado (o sea, existen miiltiples canales de comunicacién para la transmisién de los mensajes), entonces
existira un numero equivalente de servidores. Tipicamente el buffer contiene espacio para un maximo numero
de mensajes que esperaran por servicio, y el nimero de mensajes que pueden esperar en cualquier momento
se denomina ndmero de posiciones de espera. El estado del sistema, que basicamente es un proceso de
conteo, es el nimero de mensajes esperando por servicio mas el numero de mensajes siendo servidos. Los
mensajes llegan a la cola (nacimientos) en instantes aleatérios, y parten de la cola (fallecimientos) debido a
la terminacién del servicio.

Proceso de Poisson con velocidad de transicién variable

En los sistemas de comunicaciones 6pticas, el proceso de conteo que determina el nimero acumulado de
tiempos de llegada de los fotones es un proceso de Poisson. El proceso de Poisson es un proceso de nacimientos
puro cuya velocidad de llegadas es independiente del estado del sistema, como se discutié anteriormente. En
comunicaciones épticas, la velocidad de llegadas es en realidad dependiente de la senal, de forma que en esta
subseccion se discutira ese caso.

El proceso de Poisson con velocidad variante en el tiempo es un proceso de nacimientos puro en el cual la
velocidad de llegadas A(¢) es independiente del estado del sistema. De esta forma, el sistema estd gobernado
por una ecuacién diferencial de primer orden con coeficientes variantes en el tiempo, de la siguiente forma

dg;(t)

W \0)a5 (1) = M1, 410 =0
Se supondra ademas que el sistema comienza en el instante ¢y en el estado 7 = 0. Debido a los coeficientes
variantes en el tiempo, la transformada de Laplace no es util y serd necesario resolver la ecuacién diferencial

directamente. Se define

cuya interpretacién es la del promedio del nimero total de llegadas en el intervalo [to,¢]. Entonces la
probabilidad de n llegadas en el intervalo [tp,1] estd gobernada por un proceso de Poisson con pardmetro

A(t),

A" (1) o~ A)

an(t) = n!
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Esto se reduce a la solucién de aquel ejemplo de la subseccién anterior para el caso de velocidad de transicién
constante. Esta ecuacién, ademds especifica el nimero N(¢) de llegadas durante el intervalo [tg,t]. Este
nimero aleatério de llegadas tiene una distribucién de Poisson con pardmetro A(?), de forma que su media
y varianza seran

El ruido Shot

En las comunicaciones épticas, la senal se genera en el fotodetector produciendo impulsos en instantes
correspondientes a las llegadas aleatérias de fotones y luego filtrando esos impulsos. Esto se conoce como un
proceso filtrado de Poisson, o proceso de ruido shot.

Si un proceso de Poisson esta caracterizado por un conjunto de tiempos de llegada ¢ para la llegada
k-ésima, y dado un filtro con respuesta impulsiva A(t), entonces el proceso de ruido shot es un proceso
estocdstico continuo X (¢) con una realizacién dada por

w(t) =D h(t—tx)

") @ -
HHE—HK MK
>t
[ h()
N NNENN
> ¢ T > ¢

Figura 2.18: Tlustracién de un proceso de ruido shot. a) La velocidad promedio de llegadas. b) Los tiempos
aleatdrios reales de llegada, con llegadas ocurriendo a la velocidad promedio en a). ¢) La respuesta impulsiva
del filtro. d) La realizacién correspondiente.

Una realizacién de este proceso se ilustra en la figura 2.18 para una respuesta impulsiva particular. En
esta figura se supone cualitativamente que la duracién de la respuesta impulsiva es corta si comparada con
el tiempo promedio entre llegadas. Si la respuesta impulsiva fuera larga, esto tendria un efecto promedio
suavizador sobre la realizacién.

Es posible mostrar que la funcién generadora de momentos del proceso de ruido shot en el instante ¢ es

log, Dx(1)(s) = A(t) * (") — 1)

Ejemplo: Es posible mostrar que el valor medio del ruido shot es la convolucién de la respuesta impulsiva
del filtro con la velocidad de llegadas,

mx (1) = E[X(1)] = M) * h(?)

v que la varianza es la convolucién del cuadrado de la respuesta impulsiva del filtro con la velocidad de
llegadas,
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ok (t) = BIX*(1)] = m5 (1) = A(1) * h*(t)

Estas relaciones se conocen con el nombre de Teorema de Campbell.

El ruido Shot de alta intensidad

Cuando la intensidad del ruido shot es alta, la estadistica se vuelve la de un proceso estocastico Gaussiano.
La intuicién detrds de esto es que X(?) es la suma de un gran nimero de eventos independientes, y en
consecuencia se aproxima a un proceso Gaussiano por el Teorema del Limite Central. Para demostrar esto
mas formalmente, se verificara que la funcién generadora de momentos del ruido shot se aproxima a la de
un proceso (Gaussiano en el limite de alta intensidad.

Para evitar un ruido shot de potencia infinitamente grande cuando crece la intensidad serd necesario
escalar el tamafio de la respuesta impulsiva A(t). En consecuencia, usaremos una constante de escalamiento
3, la que haremos tender a infinito, de forma que

1
A(t) = BAo(t), h(t) = ﬁho(t)
Con este escalamiento, del teorema de Campbell se tiene que
= /BAo(t) * ho(t o%(t) = Xo(t) * h2(t)

De esta forma, cuando el factor § crece, la varianza del proceso se mantiene constante y la media crece sin
limite. En ese sentido el ruido shot de alta intensidad se aproxima a una senal deterministica cuando la
intensidad crece.

Solamente dos términos de la funcién generadora de momentos son importantes cuando crece la constante
de escalamiento j3.

Ejemplo: Es posible mostrar que para un 8 grande los tinicos términos significativos en la funcién generadora
de momentos son:

log, ®x(1)(s) = \/Bro(t) * ho(t) + 0.55* Ao (t) * h(t)

Comparando este resultado con la funcién generadora de momentos para el caso Gaussiano es posible concluir
que el ruido shot de alta intensidad es aproximadamente Gaussiano con media y varianza como vistas
anteriormente.
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Capitulo 3

M odelos de canales de com unicaciones

3.1 Maedios fisicos y canales

El diseno de los sistemas de comunicaciones digitales depende de las propiedades del canal. El canal es
tipicamente parte del sistema de comunicaciones que no es posible alterar. Algunos canales son simplemente
un medio fisico, como por ejemplo pares de cobre o fibra éptica. Por otro lado, el canal de radio es parte
del espectro electromagnético, el cual estd dividido por regulaciones gubernamentales en canales limitados
en frecuencia de radio que ocupan bandas de frecuencia disjuntas. No discutiremos en general el diseno
de transductores, tal como antenas, lasers, fotodetectores, etc. y los considerademos en particular como
parte del canal. Algunos canales, particularmente el canal teleféonico, son realmente composiciones de varios
subsistemas de transmisién. Estos canales compuestos determinan sus caracteristicas de las propiedades de
los subsistemas componentes.

Los medios prevalecientes para nuevas instalaciones en el futuro serdn la fibra éptica y radio de microondas
y probablemente lineas de transmision sin pérdidas basadas en materiales superconductores. Sin embargo,
existe un continuo interés en lineas de transmisiéon con pérdidas y canales de voz debido a la existencia de
inmensas instalaciones.

3.1.1 Canales compuestos (*)

Es frecuente que varios usuarios compartan un medio comin de comunicaciones, por ejemplo por medio de
multiplezado por division en tiempo (TDM) & multiplezado por divisidn en frecuencia (FDM).

TRANSMISOR | CANAT_| niopur apor CABLE  inEnoDULsDOR CANAL | RECEPTOR
DATOS VE BLU COAXIL BLU VF DATOS
(O @

Figura 3.1: Canal de datos compuesto obtenido de un sistema de modulacién SSB, con w, la frecuencia de
la portadora.

Ejemplo 1: Los canales de voz estan estrictamente limitados en frecuencia a valores menores de 4 kHz. Un
canal banda base adecuado requiere pasar solo frecuencias hasta 4 kHz. Tal canal se obtiene frecuentemente
de un medio fisico de ancho de banda mucho mayor que se comparte con otros usuarios. Un canal de
frecuencias de voz (VF) se obtiene de un cable coaxil usando modulacion de banda lateral dnica como
mostrado en la figura 3.1. El modulador BLU translada el canal VF a la vecindad de una frecuencia w, para
transmision sobre el cable coaxil. Un canal VF puede utilizarse para comunicaciones digitales siempre que
la técnica de modulaciéon se adecue a las limitaciones del canal.

El canal del ejemplo anterior es un ejemplo de canal compuesto, dado que estd formado por varios
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subsistemas. Si el canal VF fué disenado para la transmisién de voz tendra ciertas caracteristicas que estan
mas alld del control del disenador del sistema de comunicaciones digitales. Las caracteristicas del canal VF
en este caso dependen no solo de las propiedades del medio fisico sino también del disenio del sistema de
modulacién BLU.

Los canales compuestos aparecen usualmente en el contexto de un acceso miltiple a un recurso, el cual
estd definido como el acceso a un medio fisico por parte de dos o mas usuarios independientes. Esto se
ilustrara también con un ejemplo.

TRANSM VF MOD. DEMOD. VF RECEPT.
DATOS BLU BLU DATOS
kj T
W, CABLE y
COAXIL
TRANSM VF MOD. DEMOD. VF RECEFPT.
DATOS BLU BLU DATOS
T T
(153 W,

Figura 3.2: Dos canales de datos obtenidos de un unico cable coaxil por medio de FDM, donde w;y y ws son
frecuencias de portadora distintas. TX es el transmisor y RX es el receptor.

Ejemplo 2: La figura 3.2 ilustra la solucién FDM utilizando modulacién BLU. En este caso se obtienen
dos canales VF de un 1dnico cable coaxil utilizando modulacién BLU. Los dos canales se separan usando dos
portadoras diferentes en los moduladores, wy y ws, cuyas frecuencias se eligen lo suficientemente apartadas tal
que el espectro de los dos canales VF no se solapen. Estos dos canales pueden utilizarse independientemente
para comunicaciones digitales.

En realidad FDM es una técnica muy comun en redes telefénicas para obtener varios canales VF de un
unico medio fisico tal como cable coaxil o radio microondas (miles antes que dos como en el ejemplo!).
Otro canal compuesto frecuente se ilustra en el siguiente ejemplo.

TRANSMISOR [ CANAL | popurapor | TRANSMISION | ppvopurapor | CANAL | RECEPTOR

DE PCM
DATOS VF PcM DIGITAL

Figura 3.3: Transmisién de datos sobre un canal VF obtenido de PCM.

Ejemplo 3: Un canal VF obtenido de un sistema de transmisién digital que utiliza PCM se ilustra en la
figura 3.3. FEl sistema PCM muestrea el canal VF a 8 kHz, correspondiente a un maximo ancho de banda
de 4 kHz, y luego cuantiza cada muestra con 8 bits. La velocidad de transmision total para el canal VF
codificado por PCM es de 64 kb/seg. El canal VF obtenido puede utilizarse para la transmisién de datos;
nuevamente, cualquier técnica de modulacién digital puede utilizarse sujeta a las restricciones impuestas por
el sistema PCM. La velocidad de transmisiéon total que puede utilizarse en el canal VF obtenido es menor
que 64 kb/seg, en realidad del orden de 20-30 kb/seg. La transmisién directa de la secuencia de bits por el
sistema de transmision digital deberia ser mas eficiente, pero la situacion de la figura 3.3 es ain muy comun
debido a la presencia de numerosos equipamientos existentes de PCM para la transmision de voz y el deseo
de transmitir datos sobre un canal disenado inicialmente para voz.

El medio fisico y los canales compuestos obtenidos de él imponen restricciones sobre el disenio de un
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sistema de comunicaciones digitales. Varias de esas restricciones se mencionaran en las discusiones que
siguen para diferentes medios. La naturaleza de esas restricciones usualmente puede clasificarse en dos
grandes categorias:

e Restriccion de ancho de banda: Algunas veces esta aparece en la forma de una atenuacién de canal que
aumenta gradualmente en altas frecuencias, y otras (particularmente en el caso de canales compuestos)
en la forma de restricciones fuertes de ancho de banda.

e Restriccion de potencia transmitida: Aparece frecuentemente para limitar la interferencia de un sis-
tema de comunicaciones digitales en otro, o impuesta por la incapacidad de un canal compuesto para
transmitir un nivel de potencia mayor que cierto umbral, o por una limitacién impuesta por la fuente
de alimentacién del sistema de comunicaciones digitales mismo. Esta restriccion de potencia puede
aparecer en la forma de una limitacién de potencia pico, la cual es una restriccién sobre el voltage
transmitido, o puede aparecer como una limitacion de potencia promedio.

Ejemplo 4: Un sistema FDM tal como el de la figura 3.2, donde existen tal vez miles de canales multiplexados
se disena bajo suposiciones de potencia promedio de los canales. De esta potencia promedio es posible
deducir la potencia total de la senal multiplexada. FEsta potencia se ajusta en relacién al punto en que
los amplificadores del sistema comienzan a volverse no lineales. Si un numero significativo de canales VF
viola la restriccion de potencia promedio, entonces la senal multiplexada sobrecargara los amplificadores y
la nolinealidad resultante causara distorsidn de intermodulacion entre canales de VF.

Ejemplo 5: El sistema PCM de la figura 3.3 impone una restriccién de ancho de banda sobre la sefial de
datos, la cual debe ser menor que la mitad de la frecuencia de muestreo. Aparece una restriccién de potencia
maxima o pico impuesta debido a que el cuantizador del sistema PCM tiene un punto de sobrecarga mas
alld del cual corta (satura) la sefial de entrada.

Ejemplo 6: Los repetidores regenerativos de la figura 1.3 se alimentan usualmente colocando un alto voltage
en la terminacién del sistema y luego colocando los repetidores en serie (como guirnaldas de Navidad!). Una
fraccion del voltage total se asocia entonces con cada repetidor. El consumo de potencia de los repetidores
esta limitado por el voltage aplicado, la pérdida dhmica del cable, y el numero de repetidores. Esto introduce
una restriccién de potencia promedio sobre la senal transmitida en cada repetidor. En la practica existe
también una restriccién de potencia pico debido a que en general no se desea generar una senal de voltage
mayor que la de caida en cada repetidor. Un factor adicional que limita la potencia transmitida para sistemas
cableados es la interferencia reciproca (crosstalk o acoplamiento) en otros sistemas de comunicaciones en el
mismo cable multipar.

Ejemplo 7: La fibra éptica se vuelve significativamente no lineal cuando la potencia de entrada excede
valores de un mW. Asi en varias aplicaciones existe un limite practico sobre la potencia promedio transmitida.

Ademas de imponer restricciones sobre la senial transmitida, el medio o el canal compuesto introduce
desajustes que limitan la velocidad a la cual es posible utilizar las comunicaciones. Se discutiran varios
ejemplos a continuacion.

3.1.2 Lineas de transmisién (*)

Uno de los medios mas comunes para transmision de datos en el pasado ha sido la linea de transmisiéon
compuesta por un par de conductores o un cable coaxil. El cable coaxil se utiliza comunmente para co-
municaciones digitales dentro de edificios, tal como en LAN, y para facilidades de alta capacidad y larga
distancia en la red telefénica. Los pares de conductores se utilizan mucho mas extensivamente, primaria-
mente para el entroncamiento asociado a sistemas de conmutacién en distancias cortas de la red telefénica
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de area metropolitana. El espaciamiento entre repetidores regenerativos es tipicamente de alrededor de 1.5
km, con velocidades de transmisién en el rango de 1.5 a 6 Mb/seg, en el caso del par de conductores, hasta
270 a 400 Mb/seg, en el caso de cable coaxil. Ademas, los pares de conductores se utilizan para la conexién
del aparato telefénico a la central de conmutacién, y a pesar que esta conexion es primariamente para la
transmision de voz existe una gran actividad para convertir el mismo medio para la transmision digital a 144
kb/seg o mayores velocidades usando ISDN. Esta aplicacién se denomina Linea de Abonado Digital (Digital
subscriber Line, DSL) y permite distancias de transmisién sin repetidores de hasta unos 4-5 kms.

Revisién de teoria de lineas de transmisién

Una linea de transmisién uniforme es un par conductor con seccién uniforme. Puede consistir de un par de
conductores {rensados (par trensado) o un cable con un conductor externo cilindrico alrededor de otro (cable
coaxil). A pesar que los detalles de las caracteristicas del cable dependen de la geometria de su seccién, la
teoria basica que permite explicar su desempeno no.

1

>
FUFNTE v TERMINACION
x=-L x x=0

Figura 3.4: Una linea de transmisién uniforme, donde # es la distancia a lo largo de la linea.

Una linea de transmision uniforme puede representarse por un par de conductores como mostrado en la
figura 3.4. La terminacion de la linea sobre la derecha se define con ¢ = 0, y la fuente a la izquierda con
z = —L, donde z es la distancia sobre la linea y L es su longitud. Se supone que la linea se excita con una
exponencial compleja con frecuencia w, entonces el voltage y corriente a lo largo de la linea seran funcién de
la frecuencia w y la distancia . El voltage y la corriente en un punto « seran:

Vi(e,w) = V(r)e! I(z,w) = I(x)e*!

donde V() e I(z) son nimeros complejos que representan la amplitud y la fase de la exponencial compleja
a la distancia x.

El voltage y la corriente a lo largo de la linea estan formados por dos ondas de propagacion, una de la
fuente a la terminacién y la otra en sentido contrario. La primera se denomina onda fuente y la segunda
onda reflejada. Los voltages y corrientes totales seran

1
Vie) =Vie " 4V e I(z) = Z—(V_|_e_w —V_e?) (3.1)
0

donde Vy y V_ corresponden a las ondas fuente y reflejada, respectivamente. La impedancia compleja Zg
se denomina impedancia caracteristica de la linea de transmision, dado que es igual a la relacién entre el
voltage y la corriente en cualquier punto de la linea (independientemente de x) tanto para la onda fuente
como para la reflejada. También, v se denomina constante de propagacion, y puede escribirse como

y=a+jp

donde o es la constante de atenuacidn (con unidades de nepers / unidad de distancia) y 5 es la constante
de fase (con unidades de radianes / unidad de distancia).
Tres aspectos distinguen la onda fuente de la reflejada:

e La amplitud y fase asociadas a Vi y V_ son diferentes.
e La corrientes asociadas tienen direcciones opuestas.

e El signo de las exponentes es diferente.
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Figura 3.5: El voltage sobre una linea de transmisién uniforme. a) El voltage de un punto de la linea en
funcién del tiempo. b) El voltage en funcién de la distancia para una onda fuente en un instante de tiempo
fijo. ¢) el caso anterior (b) repetido para la onda reflejada.

La tercera diferencia se ilustra en la figura 3.5. La dependencia del tiempo para ambas ondas en cualquier
punto de la linea se muestra en la figura 3.5a. Para un instante de tiempo fijo t = %y, la onda fuente mostrada
en la figura 3.5b en funcién de z esta dada por

V(z) = Vye oTe 0"

cuya amplitud disminuye con la distancia z. La longitud de onda, o distancia entre valores nulos es 27/8.
El desplazamiento de fase de la exponencial compleja con frecuencia w para una linea de longitud L es
BL radianes, lo cual corresponde a BL/27 ciclos. Este desplazamiento de fase representa un retardo de
propagacion asociado a una sinusoide en la linea. Para obtener el tamano del retardo, y dado que cada ciclo
corresponde a 27 /w seg. de la figura 3.5a, es posible tener en cuenta que el retardo total de la exponencial
compleja es

L 2
B—ciclos lil .seg = ﬁL seg.
2T w clclos  w

La velocidad de propagacién de la onda sobre la linea de transmision esta entonces relacionada con la
frecuencia y la constante de fase por

Dado que « es siempre mayor que cero, la magnitud de la onda es también una exponencial decreciente
con la distancia de la forma e™®". Esto implica que en cualquier frecuencia la atenuacién de la linea en
decibeles (dB) es proporcional a su longitud. De esta forma tenemos una atenuacién de potencia en dB dada
por

P
vo L = 20 o logy (P—Z)

donde 7o = 20 logy € es la atenuacién en dB por unidad de distancia. Dado que « depende de la frecuencia,
también vy dependera.

En forma similar, en la figura 3.5¢ se muestra la amplitud de la onda reflejada en funcién de la distancia
a lo largo de la linea. Esta onda es también una exponencial decreciente con la distancia en la direccién de
propagacion.

En base a estas relaciones es posible determinar el voltage a lo largo de la linea para cualquier impedancia
de fuente y terminacién simplemente apareando las condiciones de borde.
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(a) Z

Figura 3.6: Una linea de transmisién terminada a) Sin terminacién de fuente, b) Con una terminacién de
fuente.

Ejemplo 1: Una linea de transmisién terminada en una impedancia Zy, se muestra en la figura 3.6a. Cual es
el tamano relativo de las ondas incidente y reflejada en la terminacién? Esta cantidad se denomina coeficiente
de reflexion de voltage, I'. La condicién de borde es que Zp es la relacién del voltage a la corriente en 2 = 0,
tal que de 3.1

Vi + Vo V. - %

Ay = dy—r - _— === =
Emov v Vi 7+ Zo

(3.2)

Son de interés algunos casos especiales. Cuando la impedancia de carga es igual a la impedancia carac-
teristica, Zp = Zy, entonces el coeficiente de reflexién es I' = 0. Cuando la linea esta abierta Zp = oo,
entonces I' = 1 indicando que el voltage reflejado es el mismo que el incidente en el punto de circuito abierto.
Finalmente, cuando la linea esta cortocircuitada, Zy = 0, I' = —1, indicando que el voltage reflejado es el
negativo del voltage incidente.

Ejemplo 2: Cual es la impedancia de entrada a la linea de transmisién terminada de la figura 3.6a en
funcién de su longitud? Teniendo en cuenta la relacién del voltage a la corriente de la ecuacién (3.1) y
ademas (3.2), se obtiene

v =¥ 4 T V(-L 14 Te-20L
@) gt g, =YD g
e=7® —Tere I(—1L) 1 —Te—2L

Cuando la linea esta terminada por su impedancia caracteristica, I' = 0, de forma que la impedancia de
entrada es igual a la impedancia caracteristica.

Ejemplo 3: Cual es la funcién transferencia de voltage de la fuente V,, a la carga para la linea terminada
de la figura 3.6b con una impedancia de fuente Zs? Escribiendo la ecuacién de voltages para la fuente se
tiene que

V(=L)=Vin = I(-L) Zs

v teniendo en cuenta que

V(=L)=Vyi(e P +Te ) I(-L)= Zi(e—ﬂ —Te )
0

de donde es posible obtener Vi, (—=L) e I(—L). Finalmente, el voltage de salida es

V(0) = Vi(1+T)

tal que



Departamento de Ingenieria Eléctrica - UNS 59

V(0) Zo(14T)

Vin  (Zo+ Zs)et + T(Zy — Zs)e— 1k

Cuando la impedancia de la fuente es igual a la impedancia caracteristica Z; = Zj, esto implica que

V(0) _ 1+Fe—7L

Vi 2
Cuando la linea estd terminada por su impedancia caracteristica, I' = 0 y la funcién transferencia
consiste en la atenuacién y desplazamiento de fase de la linea. Cuando la linea esta cortocircuitada, la
funcién transferencia es cero, ya que I' = —1. Que sucede cuando la linea esta a circuito abierto?
I I
4+ —— RED —— 4
vV DE DOS 174
1 PUERTAS 2

Figura 3.7: Red de dos puertas con la definicién de los voltages y corrientes para la matriz cadena.

Las lineas de transmision se analizan frecuentemente usando el concepto de matriz cadena. Una red de
dos accesos, como ilustrada en la figura 3.7, tiene accesos de entrada y salida para los cuales las corrientes
son complementarias. La matriz cadena relaciona el voltage y la corriente de entrada con el voltage y la
corriente de salida por

il _ | A B Va

L || C D Ir
donde A, B,C'y D son cantidades complejas dependientes de la frecuencia. La matriz cadena caracteriza la
funcién transferencia de la red de dos accesos y puede utilizarse para analizar conexiones de doble acceso (tal
como lineas de transmision, y en consecuencia sirve para analizar lineas de transmisién no uniformes). Su
importancia se pone de manifiesto teniendo en cuenta que la conexién en serie de dos redes de doble acceso
estd caracterizada por una matriz cadena que se obtiene del producto de la asociada con la primera red por
la de la segunda.

La matriz cadena de una linea de transmisiéon uniforme se calcula facilmente, lo que permite disponer
de una forma sistematica para analizar combinaciones de lineas de transmisién con diferentes parametros
caracteristicos.

En particular, la matriz cadena para una linea de transmisién uniforme esta dada por

cosh(vyL) Zysinh(yL)
% cosh(vL)

Constantes primadrias del cable

La impedancia caracteristica y la constante de propagacion se denominan pardmetros secundarios de la linea
porque no estan relacionados directamente con los parametros fisicos. Un modelo simple para una seccién de
linea de transmision se muestra en la figura 3.8. Este modelo se describe en términos de cuatro parametros:
la conductancia G en ohms~! / unidad de longitud, la capacidad C en faradios / unidad de longitud, la
inductancia L en henrios / unidad de longitud y la resistencia R en ohms / unidad de longitud. Todos
estos parametros son funciones de la frecuencia en general y difieren para diferentes tipos de secciones (por
ejemplo: par trensado vs. cable coaxil), y se determinan experimentalmente para cada tipo de cable.
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Figura 3.8: Modelo de parametros distribuidos para una seccién breve de linea de transmision.

Este modelo de pardametros distribuidos se convierte en un modelo exacto de la linea de transmisién
cuando dz — 0, y es muy util ya que indica cantidades de interpretacion fisica directa. Esos parametros se
denominan constantes primdrias de la linea de transmisién. Los parametros secundarios pueden calcularse
directamente en términos de las constantes primarias como

R+ jwl _ - -
Z=\grme 1= VBG4 e0) (3.3)

Ejemplo 1: Una linea de transmision sin pérdidas no tiene los dos elementos disipativos, resistencia y
conductancia. Algunos materiales superconductores recientes prometen ser una buena aproximacion a este
ideal. Los parametros secundarios en este caso son

L
ZOI\/aa v = JjwV.LC

La impedancia caracteristica de una linea de transmisién sin pérdidas es real y en consecuencia resistiva.
Una terminacién puramente resistiva se utiliza frecuentemente como aproximacion razonable a la impedancia
caracteristica con pérdidas a pesar que la impedancia caracteristica aumenta a bajas frecuencias e incluye
un componente reactivo capacitivo. La constante de propagacion es imaginaria, y como « = 0 la linea no
tendra atenuacién como era de esperar. La velocidad de propagacién de la linea de transmision con pérdidas

€S8

- (3.4)

Las constantes primarias de cables reales dependen de varios factores tales como la geometria y el material
utilizado en la aislacién. Para el caso de pares trensados, la capacidad es independiente de la frecuencia para
el rango de frecuencias de interés (0.0515 pF'/km es un valor tipico), la conductancia es despreciablemente
pequena, la inductancia es una funcién lentamente variable de la frecuencia decreciendo alrededor de 0.62 MH
/ Km, en bajas frecuencias a alrededor de 70 % ese valor a altas frecuencias, y la resistencia es proporcional a
la raiz cuadrada de la frecuencia para altas frecuencias debido al efecto pelicular (la tendencia de la corriente
a fluir préxima a la superficie del conductor, incrementando la resistencia).

Ejemplo 2: Cual es la velocidad de propagacién en un par trensado? De (3.4)

v= ! = 1.76 10° km/seg
/(0.0515 10~6)(0.62 10—3)
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Dado que la velocidad de la luz en el espacio libre es de 3 10° km/seg, la velocidad sobre la linea es un
poco mayor que la mitad de la velocidad de la luz. El retardo es de alrededor de 5.65 pseg / km. Esta
aproximacién es valida para pares trensados en la practica para frecuencias donde R << wl.

El cable coaxil es popular en aplicaciones de mas altas frecuencias debido basicamente a que el conductor
externo evita la radiacion hacia el exterior y ademads protege contra interferencias externas. En bajas
frecuencias esta proteccidén no es efectiva y en consecuencia el cable coaxil no tiene ninguna ventaja sobre el
mas econdémico par trensado. En términos de las constantes primarias, la principal diferencia entre el cable
coaxil y el par trenzado es que la inductancia en el primer caso es independiente de la frecuencia.

Ejemplo 3: Un modelo mas preciso que el del ejemplo 1 para par trensado o cable coaxil podria suponer
que solo G es cero. En ese caso la constante de propagacién de (3.3) tomara la forma

LC R? 1 LC R? 1
SR (R SR RE = (R e

y en frecuencias donde R << wl se tiene que

o= g’ / % (nepers/unid. long.), 8 =wVLC

De esto es posible concluir que (3.4) es ain vélida en este rango de frecuencias. Dado que en altas frecuencias
R aumenta con el cuadrado de la frecuencia, la constante de atenuacién en dB tendra la misma dependencia.
De esto se concluye que la atenuacién de la linea en dB en altas frecuencias es proporcional a la raiz cuadrada
de la frecuencia.

Ejemplo 4: Si la atenuacién de un cable es de 40 dB a 1 MHz, cudl es la atenuacién aproximada a 4 MHz?
La respuesta es 40 dB por la raiz cuadrada de 2, u 80 dB.

El resultado del ejemplo 3 sugiere que la constante de propagacién es proporcional a la frecuencia. Este
modelo de fase lineal sugiere que la linea introduce, ademas de la atenuacién, un retardo constante para todas
las frecuencias. Sin embargo, un modelo mas refinado de la constante de propagacion mostraria que existe un
término adicional en la constante de fase proporcional a la raiz cuadrada de la frecuencia. Esto implica que
las diferentes componentes de frecuencia de un pulso introducido en la linea llegaran a la terminacion con
diferentes retardos. Tanto la atenuacion dependiente de la frecuencia como el retardo de grupo producen
dispersion sobre la linea de transmisién, de forma de distorsionar en tiempo un pulso transmitido. La
atenuacion causa dispersion debido al efecto de limitar en banda el pulso, y el retardo produce dispersién
debido a que las diferentes componentes de frecuencia llegan con diferentes retardos.

Discontinuidades de impedancia

En la teoria discutida hasta aqui se consideré una tunica linea de transmisiéon uniforme. En la practica
es comun encontrar lineas con diferentes didmetros. Estos cambios de diametro no afectan la transmisién
materialmente, excepto por introducir pequenas discontinuidades de impedancia, lo cual puede resultar en
pequenas reflexiones. Un problema mas serio para la transmisién digital en la linea de abonado entre la
central de conmutacién y el usuario es la derivacion (bridged tap), o sea un elemento para acoplar al usuario
(normalmente a circuito abierto) a la linea principal.

Acoplamiento (Crosstalk)

Un aspecto importante en el diseno de sistemas de comunicaciones digitales usando una linea de transmisiéon
como medio fisico es el rango 6 distancia que puede ser alcanzado entre repetidores regenerativos. Este rango
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esta limitado generalmente por la ganancia de alta frecuencia que puede introducirse en la ecualizacién
del receptor para compensar la atenuacion de la linea. Esta ganancia amplifica el ruido y las senales de
interferencia que puedan estar presentes, haciendo que la senial se deteriore cuando la distancia aumenta.
Los ruidos e interferencias mas importantes son: el ruido térmico (debido al movimiento aleatério de los
electrones), el ruido impulsivo (debido a a la conmutacién) y el acoplamiento (crosstalk) entre lineas. El
acoplamiento, y la interferencia debido a fuentes externas tal como lineas de alimentacion, puede minimizarse
utilizando una transmisién balanceada, en la cual la senal se transmite y se recibe como una diferencia de
voltage en la linea. Esto ayuda debido a que la interferencia externa se acopla en forma aproximadamente
similar en los dos conductores y en consecuencia es aproximadamente cancelada cuando en el receptor se
tiene en cuenta la diferencia de voltage. Una forma comin de lograr la transmisién balanceada es a través del
uso de transformadores de acoplamiento del transmisor y el receptor. Ademads, esto permite una proteccién
adicional de la electrénica debido a potenciales extranos tales como rayos, etc.

REC < ™
> NEXT

> REC

™ _\
FEXT l

™ > REC

Figura 3.9: Tlustracién de dos tipos de acoplamiento: acoplamiento de terminacién lejana (FEXT) y
acoplamiento de terminacién cercana (NEXT).

Existen dos mecanismos basicos de acoplamiento, el acoplamiento de terminacidn cercane (NEXT) y
el acoplamiento de terminacién lejana (FEXT), tal como se ilustra en la figura 3.9. El NEXT representa
un acoplamiento de un transmisor local en un receptor local, y experimenta una atenuaciéon precisamente
modelada por

|Hyexr(jw)|* = Knexr|w]'?

donde Hypxr(jw) es la funcién transferencia que experimenta el crosstalk. El FEXT representa el acopla-
miento de un transmisor local en un receptor remoto, con una atenuacién dada por

|Hrpxr(jw)* = Krexr|C(jw)?lw]?

donde C'(jw) es la atenuacién de la linea. Cuando ambas estan presentes el NEXT domina al FEXT debido
a que esta dltima experimenta la atenuacién de la longitud total de la linea (ademds de la pérdida de
acoplamiento). Ambas formas de crosstalk experimentan menos atenuacién a mayores frecuencias, de forma
que en un contexto limitado por el crosstalk es ventajoso minimizar el ancho de banda requerido para la
transmision.

3.1.3 Fibra éptica (*)

El cable de fibra éptica es capaz de transmitir luz en largas distancias con gran ancho de banda y baja
atenuacion. Carece de sensibilidad a interferencias externas, y ofrece inmunidad de intercepcién por medios
externos y se obtiene ademas a partir de materiales baratos y abundantes. Es dificil imaginar un medio mas
adecuado para las comunicaciones digitales!

La utilizacién de una guia de onda dieléctrica optica para las comunicaciones de alto desempeno fué
sugerida por Kao y Hockham en 1965. Alrededor de 1986 este medio fué adecuadamente desarrollado y
reemplazé rapidamente los pares de conductores y el coaxil en muchas instalaciones cableadas. Este medio
permite un gran ancho de banda con un costo modesto de forma que puede reemplazar varios de los usos
actuales de transmision satelital y de radio. De esta forma, las comunicaciones digitales sobre pares de
conductores y coaxil parece que estan limitadas a aplicaciones que utilizan las facilidades de transmision
existentes (como es el caso de DSL).
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La transmision digital por satélite y radio estara limitada a aplicaciones especiales que hacen uso de sus
propiedades particulares. Por ejemplo, las radiocomunicaciones seran indispensables en situaciones donde
uno o ambos terminales sean moéviles, por ejemplo en telefénia digital mévil o en comunicaciones espaciales.
La radiocomunicacién es también excelente para proveer una cobertura a grandes distancias donde el ancho
de banda requerido sea modesto y la instalacién del cable de fibra éptica no pueda ser justificada. Ademas,
los satélites tienen capacidades uinicas para ciertos tipos de situaciones de acceso miltiple a un recurso que
cubren una amplia regién geografica.

Guia de onda por fibra éptica
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Figura 3.10: Tlustracién de la Ley de Snell y la reflexién interna total. a) Definicién de los dngulos de
incidencia 6 y 6. El dngulo de refraccidén es mayor si ny > ns. b) El dngulo critico de incidencia para el
cual el angulo de refraccién es de 90°. ¢) La reflexién total ocurre para dngulos de incidencia mayores que
el angulo critico.

El principio de guia de onda por fibra 6ptica puede entenderse del concepto de reflezion interna total,
mostrado en la figura 3.10a. Una onda de luz, representada por un haz tnico, incide sobre el limite entre
dos materiales tal que el angulo de incidencia es 81 y el angulo de refracciéon es 8. Definimos un haz como el
camino central que un rayo lentamente divergente toma cuando pasa a través del sistema. Tal rayo tiene un
diametro grande con respecto a la longitud de onda de forma que es valida la aproximacién de onda plana.
Supongamos que el indice de refraccién ny en el material incidente es mayor que el indice de refraccién del
medio de refraccién ns, o sea n; > ns. Entonces la Ley de Snell predice que

i) vy
sin(f2)  ny

El angulo de refraccién es mayor que el angulo de incidencia. En la figura 3.10b se muestra el caso de un
angulo critico de incidencia donde el angulo de refraccién es de 90°, tal que la luz es refractada a lo largo
del limite entre los materiales. Esto corresponde al angulo de incidencia critico dado por

sin(fy) = nz

ni

Para angulos mayores que este existe reflexién interna total como se ilustra en la figura 3.10c¢, donde el
angulo de reflexién es siempre igual al angulo de incidencia.

Este principio puede ser explotado en un guia de onda por fibra éptica como la ilustrada en la figura 3.11.
Los materiales del cuerpo y el revestimiento son plasticos traslicidos, los cuales transmiten la luz con poca
atenuacion, mientras que la vaine es un material plastico opaco que no sirve para otro propédsito que el de
otorgar rigidez, absorber cualquier luz que pueda escapar, y prevenir cualquier interferencia de luz externa.
El cuerpo tiene mayor indice de refraccion que el revestimiento, con el resultado que los haces incidentes con
pequeno angulo de incidencia se capturan por reflexién interna total. Esto se ilustra en la figura 3.12, donde
un haz de luz incidente al final de la fibra es capturado por reflexién interna total siempre que el angulo de
incidencia #; sea menor que el angulo critico. El modelo de haces predice que la luz rebotard una y otra
vez confinandose a la guia de onda hasta emerger en la terminacién. Ademas, es obvio que la longitud del
camino de un haz, y en consecuencia el tiempo de transito, es funcién del angulo incidente del haz.
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Figura 3.11: Una guia de onda de fibra éptica. El cuerpo y el revestimiento sirven para confinar la luz
incidente en angulos de incidencia estrechos, mientras que la vaina opaca sirve para dar estabilidad mecanica
y prevenir acoplamientos e interferencias.
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Figura 3.12: Modelo de haces de la propagacién de la luz en una guia de onda 6ptica mediante reflexién
interna total. Se muestra una seccién de la guia de onda de fibra a lo largo del eje de simetria, con un haz
de luz incidente de angulo #; que pasa a través del eje de la fibra.

Esta variacién en tiempo de transito para diferentes haces pone en evidencia el ensanchamiento de pulso
que a su vez limita la velocidad de transmision de pulsos que puede ser utilizada o la distancia a la que
puede transmitirse o ambos. El ensanchamiento de pulso puede reducirse modificando el disenio de la fibra, y
especificamente utilizando una fibra de indice gradual, en la cual el indice de refraccién varia continuamente
con la dimension radial.

Este modelo de haces introduce alguna idea del comportamiento de la luz en una guia de onda de fibra
optica. Por ejemplo, este modelo predice correctamente que existird mayor ensanchamiento de pulso cuando
la diferencia de indices entre cuerpo y revestimiento es mayor. Sin embargo, este modelo no es adecuado
para dar una descripcion precisa dado que en la practica las dimensiones radiales de la fibra son del orden
de la longitud de onda de la luz. Por ejemplo, el modelo de haces de luz predice que existird una franja
continua de angulos para la cual la luz rebotara entre cuerpo y revestimiento indefinidamente. Un modelo
mas refinado utiliza las ecuaciones de Maxwell para predecir el comportamiento de la luz en la guia de
onda. De él se podria obtener que existen solo un numero finito y discreto de valores de angulos con los
cuales la luz se propaga por la fibra indefinidamente. Cada uno de esos angulos corresponde a un modo
de propagacién, similar a los modos en una guia de onda metalica transportando radiacién de microondas.
Cuando el radio del cuerpo es varias veces mayor que la longitud de onda de propagacion de la luz, existiran
varios modos, esto se denomina fibra multimodo. Cuando el radio del cuerpo es reducido, menor cantidad
de modos pueden introducirse, hasta que un radio del cuerpo del orden de la longitud de onda solo tiene un
modo de propagacion. Esta se denomina fibra monomodo. Para una fibra monomodo el modelo de haces es
deficiente ya que su precisién depende de sus grandes dimensiones fisicas en relacidén a la longitud de onda.
En realidad, en la fibra monomodo la luz no esta confinada al cuerpo, sino que una fraccién significativa de
la potencia se propaga en el revestimiento. Cuando el radio del cuerpo se vuelve mas pequeno mas potencia
se transportara por este revestimiento.

Por varias razones que se discutiran, la capacidad de transmision de la fibra monomodo es mayor. Sin
embargo, es mas dificil su manejo con baja atenuacién y también falla para capturar la luz en angulos de
incidencia grandes en relacién a los que capturaria una fibra multimodo, lo que hace dificil manejar una
potencia éptica especificada. Teniendo en cuenta su mayor capacidad, existe una tendencia al uso exclusivo
de fibra 6ptica monomodo en nuevas instalaciones, a pesar que la fibra multimodo ha sido extensivamente
utilizada en el pasado. En la discusion siguiente se enfatizaran las propiedades de la fibra monomodo.

Se discutiran a continuacién los factores que limitan el ancho de banda o la velocidad de transmisién a
través de una fibra de longitud especificada. Los factores importantes son:
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e Atenuacion del material, asociada a la potencia de senal que resulta inevitable cuando la luz viaja
por la guia de onda de fibra 6ptica. Existen cuatro fuentes de esta atenuacién en una fibra monomo-
do: dispersién de la luz por un plastico de estructura molecular no homogénea, absorcion de la luz
por impurezas en el plastico, atenuacién en los conectores, y pérdidas introducidas al curvar la fibra.
Generalmente esas pérdidas estaran afectadas por la longitud de onda de la luz, la cual afecta la dis-
tribucion de potencia entre el cuerpo y el revestimiento asi como también por mecanismos de dispersién
v absorcién. El efecto de esos mecanismos de atenuacién es que la atenuacién de potencia de senal
en dB es proporcional a la longitud de la fibra. En consecuencia, para una linea de longitud L, si la
pérdida en dB/km es 7o, la pérdida total de la fibra es 4oL y en consecuencia la relacién de potencia
transmitida Pr a la recibida Pg sera

_ Yol

P
vo L =10log,, =, 6 Pr=Pr10~1m
Pgr

Esta dependencia exponencial de la atenuacién en funcion de la longitud es la misma que para las
lineas de transmisién discutidas anteriormente.

e Dispersion de modo, o la diferencia en velocidad de grupo entre diferentes modos, que resulta en el
ensanchamiento de un pulso introducido en la fibra. Este ansanchamiento de pulso determina una
interferencia entre pulsos sucesivos a ser transmitidos, denominada interferencia intersimbolos. Dado
que este ensanchamiento del pulso aumenta con la longitud de la fibra, esta dispersion limitara la
distancia entre repetidores regenerativos. Una ventaja significativa de las fibras monomodo es que la
dispersién de modo no existe ya que existe un tinico modo.
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Figura 3.13: Dispersién cromatica tipica en una fibra de silica. Se muestra la magnitud de la dispersién; la
direccion de la dispersién en realidad se invierte en los cruces por cero.

e Dispersion cromdtica o del material es causada por las diferencias en la velocidad de propagaciéon a
diferentes longitudes de onda. Para longitud de onda del orden del infrarrojo y mas largas, las longitudes
mas cortas llegan antes que las longitudes mas largas, pero existe un punto de quiebre a alrededor de
1.3 pm mas alld del cual las longitudes mas largas llegan primero. Dado que las fuentes épticas tienen
ancho de banda no nulo, denominado ancho de linea, y la modulacion de la senal incrementa el ancho
de banda éptico ain mas, la dispersion del material causara interferencia intersimbolos y limitara la
distancia entre repetidores regenerativos. La dispersion del material es cualitativamente similar a la
dispersién que ocurre en las lineas de transmisién debido a la atenuacién dependiente de la frecuencia.
La dispersion total se expresa usualmente en picosegundos de dispersién de pulso / GHz de ancho de
banda de la fuente / km. de distancia, con valores tipicos en el rango de 0.15 en la regién de 1.3-1.6
pm de minima atenuacién. Esto es sumamente importante ya que la dispersion es practicamente cero
en esta longitud de onda. Una curva tipica de la magnitud de la dispersién cromatica en funcién de
la longitud de onda se muestra en la figura 3.13. La dispersion cromatica puede ser despreciablemente
pequena sobre un rango de longitudes de onda relativamente grande. Ademas, la frecuencia de este cero
en la dispersién cromatica puede ser desplazada a través del diseno de la guia de onda para coincidir
con la longitud de onda de atenuaciéon minima.
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Con estos desperfectos en mente, es posible discutir los limites practicos y fundamentales sobre la capaci-
dad de informacién de una fibra. El limite fundamental sobre atenuacién se debe a la dispersion intrinseca
del material plastico de la fibra: conocido como dispersidon de Rayleigh, y es similar a la dispersiéon en la
atmosfera de la tierra que resulta en el color azul del cielo. La atenuacién de dispersion disminuye rapida-
mente con la longitud de onda (en términos de la cuarta potencia), por lo que en consecuencia es ventajoso
elegir longitudes de onda largas. La atenuacion debido a la absorcién intrinseca es despreciable, pero para
determinadas longitudes de onda es posible observar experimentalmente atenuaciones grandes debido a im-
purezas. Particularmente importantes son los radicales de hydroxyl (OH), los cuales absorben a una longitud
de onda de 2.73 ym y sus armoénicas. En grandes longitudes de onda existe absorcién infrarroja asociada
fundamentalmente con el plastico, la cual crece abruptamente a partir de 1.6 um.
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Figura 3.14: Atenuaciéon del espectro medida para una fibra monomodo de pérdida ultrabaja de germanio-
silicato junto con la pérdida debido a los efectos intrinsecos del material.

Una curva de atenuacién para una fibra real se muestra en la figura 3.14. Notar las curvas de atenuacion
para los dos efectos intrinsecos que podrian estar presentes en un material ideal, la dispersiéon Rayleigh y la
absorcién infrarroja, y picos de absorcién adicional en 0.95, 1.25 y 1.39 pm debido a impurezas OH. Las mas
bajas atenuaciones estan en aproximadamente 1.3 y 1.5 pm, y esas son las longitudes de onda a las cuales
el sistema opera con el desempeno mdas alto. La atenuacién es tan baja como 0.2 dB/km, lo que implica
potencialmente en un espaciamiento entre repetidores para sistemas de comunicaciones digitales con fibra
optica mucho mas largo que para par trensado y cable coaxil. En la figura 3.15 se muestra una curva de
atenuacion en funcién de la frecuencia para distintos tipos de cable y fibra éptica mostrando que en esta
dltima la atenuacién es mucho menor.
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Figura 3.15: Atenuacién en funcién de la frecuencia para cables y fibra. La banda de frecuencia sobre la
cual la atenuacién de la fibra es menor que 1 dB/km es mayor que 10!* Hz.
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Figura 3.16: Compromiso entre distancia y velocidad para una fibra monomodo con un conjunto particular
de especificaciones. Los puntos representan el desempeno real de sistemas ensayados.

La atenuacion de una fibra por unidad de distancia es mucho mas importante en la determinacién de la
distancia entre repetidores que la velocidad de transmision de la informacién que se transmite. Esto se ilustra
para una fibra monomodo en la figura 3.16, donde es posible visualizar una regién de limite impuesta por
la atenuacién, donde la curva del espaciamiento entre repetidores en funcion de la velocidad de transmisiéon
es relativamente plana. Sin embargo, si incrementamos la velocidad de transmisién es posible aproximarse
eventualmente a una regién donde el espaciamiento entre repetidores estd limitado por la dispersién (disper-
sién de modos en fibra multimodo y dispersién cromdtica en fibra monomodo). La magnitud de esta tiltima
puede cuantificarse simplemente considerando la transformada de Fourier de un pulso transmitido y en par-
ticular su ancho de banda W. La dispersién del pulso sera proporcional al espaciamiento entre repetidores
L y el ancho de banda W, con una constante de proporcionalidad D. De esta forma, si requerimos que esta
dispersién sea menor que la mitad del ancho del pulso a una velocidad de R pulsos por segundo, se tiene que

|
DLW < —
< 3R

El ancho de banda de la fuente W depende del ancho de linea, o ancho de banda intrinseco en ausencia
de modulacién, y también de la modulacién. Dado que un ancho de linea no nulo incrementara el ancho de
banda y en consecuencia la dispersién cromatica, es posible hacer una interpretacion de los limites funda-
mentales suponiendo ancho de linea cero. Es posible mostrar que el ancho de banda debido a modulacién
es aproximadamente igual a la velocidad de transmisién W = R, y de esta forma la ecuacién anterior se
convierte en

1
2
R L < 5D

Esta ecuacién implica que en la region donde la dispersién es limitante, el espaciamiento entre repetidores
L debe disminuir rapidamente cuando la velocidad de transmisién es aumentada, como mostrado en la figura
3.16.

Como resultado de esas consideraciones, la primera generacién (1980) de sistemas de transmisién por
fibra éptica utilizaba fibra multimodo con una longitud de onda dealrededor de 0.8 um y lograba velocidades
de hasta 150 Mb/seg. La dispersion Rayleigh es de alrededor de 2 dB/km a esta longitud de onda, y la
distancia entre repetidores regenerativos era de 5 a 10 km. Una segunda generacién de sistemas (1985) se
movid hacia fibras monomodo y longitudes de onda de alrededor de 1.3 pm, donde la dispersiéon Rayleigh es
de alrededor de 0.2 dB/km (y las atenuaciones practicas estdn mds en el orden de 0.3 dB/km).

La longitud finita de fibras manufacturadas y las consideraciones de instalacién del sistema determinan
el tipo de conectores de la fibra. Estos presentan complicados problemas de alineamiento, tanto mas com-
plicados para fibras monomodo debido al cuerpo mas pequeno. En la practica pérdidas de 0.1 a 0.2 dB
pueden obtenerse aun con fibras monomodo. Dado que debe preverse en cualquier instalacién quiebres acci-
dentales, el empalme subsiguiente sera requerido en numerosos puntos, de forma que pérdidas por conectores
v empalmes seran las pérdidas dominantes que limitan el espaciamiento entre repetidores.
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Las pérdidas por curvatura se deben a diferentes velocidades de propagacién requeridas por el radio
externo en relacién al interno de la curvatura. Cuando el radio de curvatura disminuye, eventualmente la
luz en el radio externo debe viajar mas rapido que la velocidad de la luz, lo cual es obviamente imposible.
Lo que sucede en realidad es que ocurre una atenuacién significativa debido a la pérdida de potencia confi-
nada. Existe generalmente un compromiso entre pérdidas por curvatura y pérdidas por empalme en fibras
monomodo dado que las pérdidas por curvatura se minimizan confinando la mayoria de la potencia en el
cuerpo, pero esto hace que la alineaciéon de un empalme sea mas critica.

En la figura 3.16 se cuantifica el compromiso entre distancia maxima y velocidad de transmisién para
una fibra monomodo para un conjunto particular de suposiciones (los valores numéricos dependeran de esas
suposiciones). En velocidades de transmisién debajo de un Gb/seg la distancia estd limitada por atenuacién
y sensibilidad del receptor. En este rango la distancia disminuye cuando la velocidad de transmisiéon aumenta
dado que la sensibilidad del receptor disminuye. A mayores velocidades, el ensanchamiento de pulso limita la
distancia antes que la atenuacion se vuelva importante. La capacidad total de un sistema de fibra optica se
mide mejor por medio de una figura de mérito igual al producto de la velocidad de transmisién y la distancia
entre repetidores, medida en Gbh-km/seg. Algunos sistemas comerciales actuales logran velocidades del orden

de 100 a 1000 Gb-km /seg.

Fuentes

A pesar que la transmision por fibra dptica utiliza la energia de la luz para transportar los bits de informacién,
con la tecnologia actual las senales son generadas y manipuladas electricamente. Esto implica una conversién
eléctrica a optica a la entrada de la fibra y una conversién 6ptica a eléctrica a la salida.

Existen dos fuentes de luz para sistemas de comunicaciones digitales por fibra: el diodo emisor de luz
(LED) y el laser semiconductor de injeccidn. Como el laser semiconductor es mas importante para sistemas
de alta capacidad se discutira con mas detalle.

En contraste al LED), la salida del laser es coherente, o aproximadamente confinada a una sola frecuencia.
Como la salida del laser no tiene exactamente ancho de banda nulo es necesario un diseno cuidadoso para
que el ancho de linea sea pequeno en relacién al ancho de banda de la senal, esto que se consigue con una
estructura denominada de realimentacién distribuida. De esta forma son factibles esquemas de modulacién
vy demodulacién coherentes, a pesar que la mayoria de los sistemas comerciales utilizada modulacién de
intensidad (no coherentes).

La salida del laser puede acoplarse a una fibra monomodo con una eficiencia muy alta (alrededor de 3
dB de pérdidas), y puede tener potencias en el rango de 0 a 10 mW, con 1 mW (0 dBm) como valor tipico.
Dado que emite un haz mas estrecho que el LED, el laser es necesario para fibras monomodo excepto para
distancias cortas.

La luz de salida del laser depende de la temperatura, por lo que es necesario monitorearla y controlar la
corriente de alimentacién utilizando un circuito realimentado. No existen muchas alternativas para aumentar
la potencia a ser provista por la fibra debido a los efectos no lineales que aparecen, a menos que sea posible
hallar formas de compensar o evitar dichos fenémenos.

Fotodetectores

La energia optica de la salida de la fibra se convierte en una senal eléctrica por medio de un fotodetector.
Existen dos tipos de fotodetectores: el fotodiodo PIN, mas usando para velocidades hasta 100 Mb/seg, y el
fotodiodo de avalancha (APD), més utilizado por encima de 1 Gb/seg.

Una seccién del fotodiodo PIN se muestra en la figura 3.17. Este diodo tiene una regién intrinseca (regién
no dopada no tipica de los diodos) entre las regiones de silicio n y p. Los fotones de la sefial éptica recibida
son absorbidos y se crean pares hueco-electrén. Si el diodo se polariza en forma inversa, existird un campo
inverso a lo largo de la regién de deplexién (que incluye la porcién intrinseca) que separard los huecos de
los electrones y conducird a estos a los contactos, creando una corriente proporcional a la potencia 6ptica
incidente. El objetivo de la regién intrinseca es alargar la regién de deplexion, lo que permite aumentar
la fraccién de fotones incidentes que se convertirdn en corriente (los portadores creados fuera de la regién
de deplexién, o mas alla de la distancia de difusion de la region de deplexion, se recombinaran con alta
probabilidad antes que cualquier corriente pueda generarse).

La fracciéon de fotones incidentes convertida en portadores que alcanzan los electrodos se denomina
eficiencia cudntica del detector, . Dada una eficiencia cuantica es posible predecir la corriente generada
como una funcién de la potencia optica incidente. La energia de un foton es hr, donde h es la constante de
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Figura 3.17: Seccién de un diodo PIN. El electrodo de conexién a las regiones n é p crea un diodo polarizado
en forma inversa.

Planck (6.6 x 1073% Joule-seg) y v es la frecuencia dptica, relacionada con la longitud de onda A por: vA = ¢,
donde ¢ es la velocidad de la luz (3 x 10% m/seg). Si la potencia 6ptica incidente es de P watts, entonces el
nimero de fotones por segundo es P/hr, y si una fraccién de n de esos fotones genera un electrén con carga
q (1.6 x 1071° Coulombs), la corrientes total serd

. P
ZIUQE

Ejemplo: Para una longitud de onda de 1.5 um y una eficiencia cudntica de 1, cual es la relacién entre la
corriente de salida y la potencia de entrada del fotodiodo PIN? En base a las relaciones anteriores:

i ¢ _gr 1.6107191.5107°
P~ hv  he  6.610-393.0108

= 1.21 amps/wali

Si la potencia éptica incidente es 1 nanoWatt, la corriente maxima obtenida de un fotodiodo PIN es de 1.21
nanoamp.

Tanto para fotodiodos PIN como para todos los fotodetectores en general, existe un compromiso entre
eficiencia cuantica y velocidad. Valores de eficiencia cuantica cercanos a la unidad pueden alcanzarse con
fotodiodos PIN, pero esto requiere una region intrinseca de absorcion grande. Esto implica en un campo
eléctrico més pequeno (con una velocidad de los portadores menor) y una mayor distancia de difusién y en
consecuencia una respuesta mas lenta a una entrada optica. Mayores velocidades resultan inevitablemente
en una sensibilidad menor.

Dado que es dificil procesar electronicamente pequenas corrientes sin introducir un ruido térmico signi-
ficativo, es deseable incrementar la corriente de salida del diodo antes de la amplificacién. Este es el objetivo
del APD que posee ganancia interna, generando mas de un par hueco-electrén por fotéon incidente. En forma
similar al fotodiodo PIN, el APD también es un diodo polarizado en inversa, pero la diferencia es que el
voltage inverso es lo suficientemente grande como para que los portadores, liberados por un fotén y separados
por el campo eléctrico, tengan suficiente energia para colisionar con los atomos del cristal semiconductor.
Estas colisiones ionizan los atomos, generando pares hueco-electron adicionales. Un costo de este mecanismo
de ganancia es un ancho de banda inherente menor. Otro costo del APD es la naturaleza probabilistica del
nimero de portadores secundarios generados: a mayor ganancia en el APD se obtiene una mayor fluctuacién
en la corriente obtenida para una determinada potencia optica. Ademas, el ancho de banda del dispositivo
disminuye con el incremento de la ganancia, dado que el proceso de avalancha toma cierto tiempo para
establecerse.

Ambos fotodiodos PIN y APD exiben una corriente pequena que fluye en ausencia de luz incidente debido
a portadores de excitacién térmica. Esta corriente se denomina corriente de oscuridad por razones obvias y
representa una senal de ruido en relacion a la senal a ser detectada.
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Modelo para la recepcién con fibra

La salida para un detector de fibra éptica puede obtenerse en base a un modelo estadistico basado en procesos
de Poisson y ruido shot. Esta senal tiene caracteristicas bastante diferentes a la de otros medios de interés
dado que las fluctuaciones cuanticas en la senal son importantes. Dado que la senal en si misma posee
fluctuaciones cuanticas podemos considerarlas como de un tipo de ruido multiplicativo.

POTENCIA = P {f) \.
x(t) LASER FOTO y(t)
—_— 0o — >
CORRIENTE LED FIBRA DETECTOR CORRIENTE
ELECTRICA DETECTADA

Figura 3.18: Elementos de un sistema de fibra éptica con deteccion directa.

En los sistemas comerciales se utiliza un modo de deteccion directa, como ilustrado en la figura 3.18. En
ese modo, la intensidad o potencia de la luz se modula directamente con una fuente eléctrica (senal dato) y
el fotodetector convierte esta potencia en otra senal eléctrica. Si la corriente de entrada a la fuente es (1),
entonces la potencia de salida de la fuente es proporcional a z(t).

Dos aspectos negativos ocurren sobre la potencia introducida al propagarse por la fibra. Primero la
atenuacion, lo que reduce la potencia de senal en el detector. Segundo, la dispersion debido a la dispersién
cromdtica (y dispersién de modo en una fibra multimodo), lo cual puede modelarse por medio de una
operacion de filtrado lineal. Si g(#) es la respuesta impulsiva del filtro de dispersién equivalente, incluyendo
la atenuacién, la potencia recibida en el detector sera

P(t) = a(t) * g(1)

La situacion es un poco mas complicada en la conversién final a una corriente eléctrica en el fotodetector
dado que los efectos cudnticos son importantes. La luz incidente consiste en fotones discretos que son
convertidos a pares hueco-electrén en el detector. De esta forma, la corriente generada consiste en paquetes
discretos de carga generada en puntos discretos en el tiempo. Intuitivamente es posible esperar que los
tiempos de llegada de los paquetes de carga formen un proceso de Poisson (ver seccién 2.2.4) dado que no
existe razon para esperar que los tiempos entre llegadas de fotones dependan entre si. En realidad esto puede
predecirse por la teoria cudntica. Si h(t) es la respuesta del circuito fotodetector a un tnico fotoelectrén
entonces la salida de la corriente detectada y(t) es un proceso de Poisson filtrado dado por

V()= h(t—tn)

donde t,, son los tiempos de llegada de Poisson. Los tiempos de llegada de Poisson estan caracterizados por
la velocidad de llegadas proporcional a la potencia incidente,

n
Y()=—P(t A
()= 2P+
donde 7 es la eficiencia cuantica y Ag es la corriente de oscuridad. El valor esperado de la corriente detectada
sera

E[Y ()] = A1) * h(t) = hn—yx(t) w (1) * h(t) + Ao H(0)

De esta forma, la relacién entrada-salida del canal estd caracterizada, con respecto al valor medio de
corriente de salida del detector, por la convolucién de dos filtros: la dispersién de la fibra y la respuesta del
circuito del detector. Obviamente, existiran fluctuaciones alrededor del valor medio que deberan ser también
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caracterizadas. Este modelo lineal simple para el canal es notablemente preciso a menos que la potencia
optica introducida sea lo suficientemente alta como para excitar efectos no lineales en la fibra y el detector.

Fotodetector de avalancha

En el caso de un APD es necesario modificar este modelo adicionando al modelo filtrado de proceso de
Poisson el multiplicador aleatorio del proceso de avalancha, de la forma:

V()= gmh(t —tm)

cuya estadistica estd caracterizada por

my(t) = E[Gm]A() * h(1)
oy (t) = E[GLIA) k(1)

Si definimos la media y el segundo momento de la ganancia de avalancha como

y en base a la estadistica de Poisson es posible concluir que el efecto de la ganancia de avalancha es multiplicar
el valor medio del proceso aleatério recibido por G y la varianza por G2.

Si el proceso de avalancha fuera deterministico, o sea, exactamente i electrones secundarios fueran
generados por cada fotoelectron primario, entonces el segundo momento deberia coincidir con el valor medio
cuadrético, G2 = G°. El efecto de la aleatoridad del proceso de multiplicacién se traduce en un momento
de segundo orden mas grande por un factor Fg mayor que la unidad, G2 = Fgéz. Este factor se denomina
factor de ruido en exceso. Fn realidad, un analisis detallado de la fisica del APD determina el siguiente
resultado:

Fg=kG+(2- %)(1 — k)

donde 0 < k < 1 es un parametro bajo control del proyectista denominado relacion de portadores ionizados.
Notar que cuando k — 1, Fg — G, o sea que el factor de ruido en exceso es aproximadamente igual a
la ganancia de avalancha. Esto indica que la aleatoridad se vuelve mayor cuando es mayor la ganancia de
avalancha. Por otro lado, cuando k — 0, Fg — 2 para G grande, o sea que el factor de ruido en exceso es
aproximadamente independiente de la ganancia de avalancha. Finalmente, cuando GG = 1 (no existe ganancia
de avalancha), Fg = 1 y no existe ruido en exceso. Este es el caso del fotodiodo PIN.

La fibra y el ruido térmico del preamplificador

Cualquier sistema fisico a temperatura no nula experimenta ruido debido al movimiento térmico de
los electrones y la fibra éptica no es una excepcién. FEl estudio tedrico del ruido térmico se aproxima
frecuentemente por ruido blanco Gaussiano. La propiedad Gaussiana es un resultado del teorema del limite
central y también de que el ruido térmico proviene de la superposiciéon de varias acciones independientes. La
propiedad de ruido blanco no puede extenderse obviamente a infinitas frecuencias dado que de esa forma la
potencia total deberia ser infinita. En realidad este ruido se considera blanco hasta frecuencias del orden de
los 300 GHz aproximadamente. El resultado es que el ruido térmico tiene una potencia disponible (en una
carga con impedancia acoplada) por Hz de
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donde h es la constante de Planck, k es la constante de Boltzmann (1.38 10723 Joules por grado Kelvin), y
T, es la temperatura en grados Kelvin. Considerandola como una densidad espectral, es necesario dividirla
por dos.

En frecuencias por debajo de las de microondas, el exponente en la ecuacién anterior es muy pequeno, y
si aproximamos e” por 1 + x se tiene que el espectro es aproximadamente blanco,

N(v) = kT,

lo que corresponde a una densidad espectral de potencia Ny = kg" Sin embargo, en altas frecuencias, este

espectro se aproxima a cero exponencialmente, lo que produce una potencia total finita.
Existen dos fuentes posibles de ruido térmico: a la entrada del detector y en el preamplificador del
receptor. A la entrada del detector solo es relevante el ruido térmico a las frecuencias dpticas (el detector

no responde a frecuencias més bajas) y en esas frecuencias el ruido térmico es despreciable.

Ejemplo: A la temperatura ambiente 7}, es 4 x 1072! Joules. A 1 GHz, o frecuencias de microondas, hv es
aproximadamente 1072* Joules, y estamos bien en el régimen donde el espectro es plano. Sin embargo, con
una longitud de onda correspondiente a v = 3 x 10'* Hz, hv es aproximadamente 2 x 107'° Joules, y khTVn es
alrededor de 50. De esta forma, el ruido térmico es mucho menor que k7, a esas frecuencias. En general el
ruido térmico a frecuencias épticas es despreciable en sistemas de fibra éptica donde las longitudes de onda
son menores que 2 pgm.

Dado que el nivel de la senal es muy bajo a la salida del detector de la figura 3.18, debemos amplificar
la senal usando un preamplificador como la primera etapa del receptor. El ruido térmico introducido en
el preamplificador es una fuente significativa de ruido, y en realidad es la fuente de ruido predominante en
varios sistemas opticos. Dado que la senal en este punto es la forma de onda digital banda base, ella ocupa
un ancho de banda que puede extenderse posiblemente hasta las frecuencias de microondas pero no hasta
frecuencias épticas, de aqui la importancia del ruido térmico.

Un estudio pormenorizado permitiria concluir que el ruido térmico es la razén primaria para considerar
preferentemente el uso del detector APD en lugar del fotodiodo PIN.

3.1.4 Radio microondas (*)

El término radio se utiliza para referirse a la transmisién electromagnética a través del espacio libre a
frecuencias de microondas y por debajo. Existen varias applicaciones de transmision digital que utilizan este
medio, primariamente a frecuencias de microondas, un conjunto representativo del cual incluye radio digital
terreste punto a punto, radio digital mévil, comunicaciones digitales satelitales y comunicaciones digitales
espaciales.

Los sistemas de radio digital terrestre utilizan antenas de microondas tipo bocina colocadas en torres
para extender el horizonte de alcance e incrementar el espaciamiento entre antenas. Este medio ha sido
utilizado en el pasado principalmente para la transmisién analégica (usando FM y més recientemente BLU),
pero en anos recientes ha sido gradualmente convertida a transmisién digital debido a la demanda creciente
de servicios de datos.

Ejemplo 1: En norteamérica existe una asignacién de frecuencia para radio telefonia digital centrada en 2,
46,8 y 11 GHz. En los Estados Unidos existian alrededor de 10000 enlaces de radio en 1986, incluyendo
una red de costa a costa de 4 GHz.

Una aplicacién relacionada es la radio mévil digital.

Ejemplo 2: En Estados Unidos la banda de frecuencia de 806 a 947 MHz estd asignada a servicios de
radio moévil terrestre. Esta banda es utilizada por la radio mévil celular, en la cual un area geografica se
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divide en un conjunto de celdas, cada una de las cuales tiene su propia antena base fija omnidireccional
para transmision y recepcién. Cuando un vehiculo pasa a través de las celdas, la antena base asociada se
conmuta automaticamente a la mas préxima a la trayectoria del mismo. Una ventaja de este concepto es
que pueden acomodarse teléfonos méviles adicionales disminuyendo el tamano de las celdas e introduciendo
antenas base adicionales.

Los satélites se utilizan para las comunicaciones de larga distancia entre dos antenas terrestres, donde
el satelite usualmente actia como un repetidor no regenerativo. O sea, el satélite simplemente recibe una
senal de la antena terrestre transmisora, la amplifica, y la transmite de vuelta hacia otra antena receptora
terrestre. Los canales satelitales ofrecen una alternativa excelente a la fibra o el cable para la transmisién
sobre grandes distancias, y particularmente en destinos dispersos donde el trafico total es pequeno. Los
satélites tienen también la poderosa caracteristica de proveer un medio natural de acceso multiple, el cual es
invalorable para comunicaciones de acceso aleatorio entre varios usuarios. Una limitacion del enlace satelital
es su limitada potencia disponible para transmision, dado que la potencia se obtiene a partir de energia
solar o fuentes descartables. Ademas, la configuracién de los vehiculos de lanzamiento usualmente limita el
tamano de las antenas de recepcién y transmisién (las cuales son usualmente la misma). La mayoria de los
satelites de comunicaciones se colocan en orbita sincrénica, de forma que aparecen como estacionarios en
relacién a un punto en la tierra. Esto simplifica enormemente el problema de direccionamiento de la antena
y disponibilidad del satélite.

En comunicaciones espaciales, el objetivo es transmitir datos y recibirlos desde una plataforma que esté
a gran distancia de la tierra. Esta aplicacién incluye las particularidades de las comunicaciones satelitales y
las méviles, ya que el vehiculo estd usualmente en movimiento. Como en el caso de satélite, el tamano de la
antena y las disponibilidades de potencia en el vehiculo espacial son limitados.

Con la excepcidén de los problemas de propagacién multicamino en enlaces terrestres, el canal de trans-
misién de microondas es relativamente simple. Existe una atenuacién introducida en el medio debido a la
dispersién de la energia, donde esta atenuacién es independiente de la frecuencia, y el ruido térmico in-
troducido en la antena y en los amplificadores del receptor. Esos aspectos del canal se discutirdn en los
siguientes paragrafos.

Antenas y transmisién por microondas

La propagacién por microondas en espacio libre es simple ya que se debe a la atenuacién asociada a la
dispersién de la radiacion. La atenuacién varia tan lentamente con la frecuencia que puede considerarse
virtualmente constante dentro del ancho de banda de la senal. Es posible considerar primero una antena
1sotrépica, o sea, una que irradia igual potencia en todas las direcciones. Se supone que la potencia total
irradiada es Pp watts y que a una distancia de d metros de esta antena transmisora existe una antena
receptora con un area de Ag metros?. Luego, la maxima potencia que la antena receptora puede capturar
es la potencia transmitida por la relacién de Agr al area de la esfera de radio d, o sea, 4wd?. Existen
dos factores que modifican este resultado. Primero, la antena transmisora puede disenarse concentrando la
energia irradiada hacia la antena receptora. Esto adiciona a la potencia recibida un factor G denominado
ganancia de la antena transmisora. El segundo factor es la eficiencia de antena ng de la antena receptora,
un numero proximo pero menor que uno, esto indica que la antena receptora no captura toda la radiacién
electromagnética incidente en ella. De esta forma la potencia recibida sera

Ar

Pr=P
R T 4rd?

Grir
A frecuencias de microondas se utilizan tipicamente antenas de apertura, tal como las bocinas o las
parabdlicas, y para ellas la ganancia de antena alcanzable es

47 A
G=5z"
donde A es el area de la antena, A es la longitud de onda de transmision, y i es un factor de eficiencia. Esta
expresion se aplica tanto a la antena de recepcién como a la de transmision, donde debe sustituirse el area y
la eficiencia apropiados. Esta expresion es razonablemente intuitiva ya que dice que la ganancia de antena es
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proporcional al cuadrado de la relacion de la dimensién de la antena y la longitud de onda. De esta forma, el
tamano de la antena transmisora en relacién con la longitud de onda es todo lo que hay que tener en cuenta
en la directividad o ganancia de la antena. Esta ganancia de antena aumenta con la frecuencia para un area
de antena especificada, de forma que altas frecuencias tienen la ventaja de requerir menores antenas para
una ganancia determinada. La eficiencia de una antena estd tipicamente en el rango de 50 a 75 por ciento
para un reflector parabdlico y es tan alta como el 90 por ciento para una antena bocina.

Una forma alternativa de la ecuacion de potencia recibida puede obtenerse sustituyendo el area en la
ecuacion de la antena receptora en términos de su ganancia tal que

\ 12
Pa = GrGn | ]
que se conoce como ecuacién de Frits. El término entre corchetes se denomina pérdidas de camino, mientras
que G v Gg sintetizan los efectos de las dos antenas. A pesar que esta pérdida es funcién de la frecuencia,
la potencia real sobre el ancho de banda de senial no varia apreciablemente cuando el ancho de banda es muy
pequeno en relacion a la frecuencia central de la senal modulada. La ecuacién de Friis no tiene en cuenta
otras fuentes de pérdida tal como atenuacién por lluvia o mal direccionamiento de las antenas.
La aplicaciéon de esas relaciones a una configuracién particular puede determinar la potencia recibida
v los factores que contribuyen a la pérdida de potencia de senal. Este proceso se conoce como balance de
potencias del enlace, como ilustrado por el siguiente ejemplo.

Ejemplo 1: Determinar la potencia recibida por el enlace de un satélite sincrénico a una antena terrestre,
con los siguientes parametros: distancia 40000 Km, potencia transmitida por el satelite 2 watts, ganancia
de la antena transmisora 17 dB, 4rea de la antena receptora 10 metros® con eficiencia perfecta, frecuencia
11 GHz. La longitud de onda sera:

c 3% 108
A= D= Tqoe = 27 3mm

La ganancia de la antena receptora sera

4710
1010g10 GR = 1010g10 m =522
la pérdida de camino es
R 27.3 x 1073
101 — 1 =201 - | =-205.3dB
0logi [47“1] Ologio [ And % 107 ] 0.3

Finalmente, es posible calcular la potencia recibida, expresada en dBw (decibeles relativos a 1 watt) y
teniendo en cuenta que la potencia transmitida es de 3 dBw se tiene que

10log g Pr = 3dBw + 17+ 52.3 — 205.3 = —133 dBw.

Ejemplo 2: La misién espacial a Mercurio Mariner 10 de 1974 utiliz6 una potencia transmitida de 16.8
watts y frecuencia de 2.3 GHz. El diametro de la antena transmisora en la espacionave era de 1.35 m. con
eficiencia 0.54, lo que resulta en una ganancia de antena de 27.6 dB. El diametro de la antena receptora
terrestre era de 64 m., con una eficiencia de 0.575, lo que produce una ganancia de antena de 61.4 dB.
La distancia de la espacionave a la tierra es de 1.6 x10'' m, para una pérdida de camino de 263.8 dB.
Finalmente la potencia recibida era de

1010g,4 Pr = 101og;, 16.8 + 27.6 + 61.4 — 263.8 = —162.6 d Buw.
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Figura 3.19: Canal banda base equivalente complejo para la propagacién en el espacio libre con atenuacién
A a una distancia d. a) Sistema equivalente, b) respuesta impulsiva equivalente y ¢) funcién transferencia
banda base equivalente.

Los dos efectos dominantes en la propagacién de microondas son la atenuacién y el retardo. FEs de
interés determinar estos efectos sobre una senal pasabanda en general. Supondremos una atenuacién A,
una distancia de propagacién d y una velocidad de propagacién c. El retardo que experimenta la senal es
7 =d/e, y dada la representacién pasabanda de la forma de la figura 2.2, la salida del canal es

V2A Re{u(t — 7)e/*<(=7} = /24 Re{u(t — 7)e~7Fdei vt}

donde k = #5- = «2 = ZT” se denomina constante de propagaciéon. El canal banda base complejo equivalente
se muestra en la figura 3.19 y caracteriza el efecto de propagacién sobre la senal banda base compleja. No es
sorprendente que la senal banda base tenga un retardo 7, el mismo que la senal pasabanda. Ademas, existe
un desplazamiento de fase kd = 27d/A radianes, o 27 radianes por cada longitud de onda sobre la distancia
de propagacién. La respuesta impulsiva compleja equivalente de la propagacién es un impulso con retardo
7y area A e~ 7% y la funcién transferencia equivalente es A e 7¢7e=7%¢  que resulta en una funcién lineal
de la frecuencia debida al retardo. Para el caso de receptores méviles el efecto de pequenos cambios en d
sobre la respuesta del canal banda base es particularmente significativo. Este efecto es dramaticamente mas

pronunciado para el desplazamiento de fase que para el retardo.

Ejemplo 3: Para una frecuencia de portadora de 1 GHz (tipica para radio mévil), la constante de propa-
gacién es k = w,/c = 21 radianes/m. De esta forma, un desplazamiento de fase de 7/2 = 1.57 radianes, muy
significativo para los demoduladores, ocurrira con cada 7.4 cm de cambio de la distancia de propagacion.
En contraste, el retardo de propagacién cambia en 3.3 nanoseg por cada metro de cambio en la distan-
cia de propagacién. En relacién con los anchos de banda de banda base tipicos esto es poco significativo.
Por ejemplo, a 1 MHz, el cambio en el desplazamiento de fase debido a este cambio de retardo es de solo
wT = 27 0.0033, o aproximadamente 1 grado.

Ruido en amplificadores de microondas

En un enlace de radio el ruido entra al receptor a través de la antena y como fuente interna de ruido en
el receptor. Ya se ha discutido que ambas fuentes de ruido son Gaussianas y pueden considerarse como
blancas hasta las frecuencias de microondas. El ruido blanco queda completamente especificado por la
densidad espectral Ny. Sin embargo, en la transmisién de radio es comun expresar esta densidad espectral
en términos de un parametro equivalente, la temperatura de ruido expresada en grados Kelvin. La costumbre
de especificar la temperatura de ruido proviene de que 7}, es razonable en magnitud, del orden de las decenas
o centenas de grados, mientras que Ny es un numero muy pequeno. Notar sin embargo que el ruido térmico
total en algin punto del sistema puede ser la superposicion de varias fuentes de ruido térmico a diferentes
temperaturas. De esta forma, la temperatura de ruido es meramente una especificacién conveniente de la
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potencia de ruido, y no es necesariamente igual a la temperatura fisica de cualquier parte del sistema! Por
ejemplo, s1 se amplifica el ruido se incrementa la temperatura de ruido sin afectar la temperatura fisica de
la fuente que generd el ruido.

Existen dos fuentes de ruido, el ruido incidente sobre la antena y el ruido introducido internamente en el
receptor. El ruido incidente sobre la antena depende de la temperatura efectiva de ruido en la direccién en
que esta apuntada la antena. Por ejemplo, el sol tiene una temperatura efectiva de ruido mas alta que la de la
atmosfera. El ruido interno del receptor depende de su disenio y sofisticacion. Es costumbre referir todas las
temperaturas de ruido a la entrada del receptor (la antena), y definir una temperatura equivalente de ruido
en ese punto. Dado que las etapas de un receptor tienen generalmente grandes ganancias, el ruido interno
del receptor tiene usualmente una temperatura de ruido mucho menor cuando es referido a la entrada. Esas
temperaturas de ruido del receptor van de cuatro grados Kelvin para amplificadores maser sobreenfriados
hasta 70 a 200 grados Kelvin para receptores sin enfriamiento fisico.

Ejemplo: Continuando con el ejemplo de la misién Mariner 10, la temperatura efectiva de ruido de la antena
y el receptor era de 13.5 grados Kelvin. Se utilizaba una velocidad de transmisién de 117.6 kb/seg. Cual es
la relacién de sefial a ruido (SNR) suponiendo un ancho de banda del sistema de la mitad de la velocidad de
transmision, o sea 58.8 kHz? (en otros capitulos se estudiara que este es el minimo ancho de banda posible
para transmisién binaria). La potencia total de ruido dentro del ancho de banda del receptor deberia ser

P, =kT,B=1.3810"2213.558.810% = —169.6d Bw

La SNR sera entonces:

SNR =-162.64169.6 =7.0dB

En la practica el ancho de banda de ruido sera mas grande que este, y la SNR serd menor, tal vez por un par
de dB. Esta SNR debera soportar la transmisién de datos aunque a una taza de error relativamente pobre.
En este caso las técnicas de codificacién de canal que se estudiaran mas adelante compensaran este recurso
limitado.

La SNR como calculada en este ejemplo es una cantidad muy util ya que no se alterara por la gran
ganancia introducida en el receptor (senal y ruido serdn afectadas de la misma forma).

Mascaras de emisién

[
-80 1 1 . + Y > f—f,
7/] -26 -15 0 15 26 {JIHzf

Figura 3.20: Mascara de emision espectral referenciada a un ancho de banda de canal nominal de 30 MHz.
La coordenada vertical es el espectro de potencia transmitida referenciada a una potencia de una portadora
no modulada. La sefial del usuario debe estar por debajo de esta méscara (aplicable en EEUU).

Un canal de radio no introduce en si mismo ninguna restriccién significativa sobre el ancho de banda que
es posible utilizar para comunicaciones digitales. Ademas, el canal de espacio libre introduce una atenuacién
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con dependencia lentamente variable con la frecuencia (debida a la ganancia de antena). De esta forma, no
existe nada inherente al canal que introduzca una motivacién significativa para ser espectralmente eficiente.
Es ahi donde aparecen las regulaciones estatales. Dado que el espectro es un recurso escaso, el mismo es
asignado cuidadosamente a usuarios individuales. A diferencia de la fibra dptica, donde diferentes usuarios
pueden instalar su propia fibra, todos nosotros debemos compartir el mismo contexto radial. Para prevenir
una interferencia significativa entre usuarios, por regulacion se especifican las mdscaras de emisién espectral.
Un ejemplo de mascara se muestra en la figura 3.20. En este caso, la agencia regulatoria ha asignado un
ancho de banda nominal de 30 MHz centrado en f. a un usuario particular, pero por razones practicas ha
permitido al usuario transmitir una pequefia cantidad de potencia (més abajo de 50 dB) fuera de esa banda.

Esta mascara se introduce colocando un filtro de frecuencia de corte abrupta en el transmisor de radio.
Dado que este filtro se impone por restricciones externas, es natural incluirlo como parte del canal (obvia-
mente que este razonamiento es una simplificacién ya que los requerimientos del filtro dependen del espectro
de la senal de entrada al filtro). Desde esta perspectiva, el canal de radio microondas tiene bandas laterales
muy abruptas, en contraste con los medios que se analizaron anteriormente los cuales tienen a lo sumo un
incremento gradual de la atenuacién con la frecuencia. Esta caracteristica es compartida por los canales voz
para datos de la proxima seccidén, y por esta razon se utilizan técnicas de modulacién similares en ambos
medios fisicos.

Desvanecimiento multicamino

Se a discutido como puede determinarse el balance de potencias para un enlace de radio. El calculo realizado
supone en su mayor parte idealizaciones, mientras que en la préactica deberia incluirse mdrgenes de sistema
adicionales para tener en cuenta situaciones imprevisibles o circunstanciales. Por ejemplo, en altas frecuencias
existira una atenuaciéon por lluvia adicional en la antena receptora durante tormentas. En sistemas de
microondas terrestres existe una fuente adicional de atenuacién importante que debe tenerse en cuenta: el
desvanecimiento multicamino. La atenuacién por lluvia y el desvanecimiento multicamino resultan en una
atenuacion en el camino de la senal que varia con la frecuencia. Una diferencia significativa es que entre
ambas atenuaciones es que el desvanecimiento multicamino resulta en una gran atenuacién dependiente de
la frecuencia para una senal de ancho de banda estrecho. Este fendmeno se conoce como desvanecimiento
selectivo.

Camino 1

M

Camino 2

ANTENA TRANSM. ANTENA RECEPTORA

Figura 3.21: Tlustracién de dos caminos entre las antenas de radio de transmisién y recepcion. El desvanec-
imiento resulta cuando los dos caminos tienen diferentes retardos de propagacion.

El mecanismo para el desvanecimiento multicamino se muestra en la figura 3.21, y es muy similar a
la distorsién de modo en las fibras opticas multimodo y a la distorsion introducida por los puentes de
adaptacion en pares trenzados, excepto por el hecho de ser variante en el tiempo. La atmodsfera no es
homogénea a la radiacion electromagnética debido a las variaciones espaciales en temperatura, presion,
humedad y turbulencia. Esta no homogeneidad resulta en variaciones en el indice de refraccidén, lo que
resulta en posiblemente dos o mas haces electromagnéticos que viajan del transmisor al receptor. Otra
fuente de multicamino es la reflexién de ondas de radio debida a obstaculos, tal como edificios. La longitud
efectiva de los caminos puede ser diferente para diferentes caminos y en general interferiran entre si dado
que el receptor percibira solo la suma de las senales.

Es posible determinar el efecto del desvanecimiento multicamino sobre una senal pasabanda usando la
respuesta compleja banda base equivalente para un tnico haz y aplicando superposicién. Si suponemos
dos haces con atenuaciones A; y Ao y distancias de propagacién dy y ds, correspondientes a retardos de
propagacién 1 = di/cy 72 = da/e, es posible definir dos pardmetros Ad = d; —dy y A7 = 71 — 72. Entonces
por superposicién la funcién transferencia equivalente compleja banda base del canal sera
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Los primeros términos tienen un desplazamiento de fase constante y lineal debido al retardo 1, idéntico
al primer haz. El término entre paréntesis es importante, porque muestra una complicada dependencia de
la frecuencia debido a interferencia constructiva y destructiva de las dos senales en el receptor.

El parametro critico importante es A7, denominado dispersién de retardo. Pueden distinguirse dos casos
distintos. El primero ocurre cuando, para las frecuencias de banda base de interés, |[wAT| << 7, tal que
la dependencia de la frecuencia del segundo término no es significativa. Esto se denomina modelo de banda
estrecha. Para este caso la propagacién de dos haces es similar a un unico camino, lo que resulta en un
retardo (un desplazamiento de fase lineal con la frecuencia) més un desplazamiento de fase constante. El
caso contrario se denomina modelo de banda ancha y resulta en una dependencia con la frecuencia mas
complicada debido a interferencia constructiva y destructiva.

Ejemplo 1: Se define la transicion entre los modelos de banda estrecha y banda ancha como una dispersién
de retardo tal que jwAT| = 0.017 (1.8 grados) a la mas alta frecuencia de la banda base de interés. En forma
equivalente, es posible esperar que f = 1/200A7 sea la mds alta frecuencia. Entonces si la dispersién de
retardo es de 1 nanoseg, los canales banda base con un ancho de banda menor que 5 MHz se consideran de
banda estrecha y anchos de banda mayores a 5 MHz (especialmente aquellos significativamente més grandes)
se consideran de banda ancha. Sila dispersién de retardo aumenta en 100 nanoseg el canal de banda estrecha
tiene un ancho de banda menor a 50 kHz siguiendo este critério. Notar que todo lo que hay que tener en
cuenta es la dispersién de retardo, y no el valor absoluto del retardo ni la frecuencia de la portadora. Notar
también que la senal pasabanda real tiene un ancho de banda el doble de la senal banda base equivalente
compleja.

MODELO DE BANDA ANCHA MODELO DE BANDA ESTRECHA
10 T T T T T T T T T 5 T T T T T T T T T
dB
0 4
1 ;
.40 1 I 1 ! 1 L 1 1 1 0 1 ) L L L 1 1 L i
-50 0 MHz 50 -500 0 kHz 500

Figura 3.22: Respuesta de amplitud del canal banda base complejo sobre rango de frecuencias amplio y un
rango de frecuencias estrecho para el modelo de dos caminos con p = 0.99.

Ejemplo 2: Para el caso de dos haces, el cuadrado de la magnitud de la respuesta en frecuencia para el
término de interés dependiente de la frecuencia es
14 pe/ 2717 = 14 |p” + 2 Re{pe/“27}

para alguna constante compleja p. Es posible elejir una dispersién de retardo de 10 nanoseg (una situacién
tipica de peor caso en un contexto urbano) y un valor razonablemente grande |p| = 0.99. Esto se ilustra en
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la figura 3.22 en un rango de £ 50 MHz, para un modelo de banda ancha y un modelo de banda angosta. Es
posible notar las atenuaciones abruptas debido a interferencia destructiva en algunas frecuencias, acentuadas
por que los dos haces tienen aproximadamente la misma amplitud. Es posible notar también que la ganancia
es de cerca de 6 dB a algunas frecuencias debido a interferencia constructiva. El modelo de banda estrecha
se graficé sobre un rango de + 500 kHz, el cual por el critério anterior es un modelo de banda estrecha. En
este caso la respuesta del canal varia solo un par de dB sobre todo el rango de frecuencias.

GANANCIA (dB)

CANAT, RF
> f
RESP. SIN DESVANECIMIENTO
DEPRESION
MEDLA
"NOTCH
PROFUNDO

Figura 3.23: Notch tipico selectivo en frecuencia debido al desvanecimiento con su terminologia. El impacto
sobre el canal depende fuertemente de la ubicaciéon del notch en relacién al ancho de banda del canal.

El modelo de dos haces, usualmente adecuado para sistemas de microondas terrestres; sugiere que el
desvanecimiento puede resultar en un cambio de ganancia monotono a lo largo del canal o en atenuaciones
abruptas (notch) en la respuesta del canal dentro del ancho de banda de interés. Una respuesta tipica de
un canal con desvanecimiento se muestra en la figura 3.23, donde los parametros tipicos que caracterizan el
desvanecimiento son identificados.
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Figura 3.24: La atenuacién de un sistema de microondas terrestre se incrementa debido a la reflexién en
tierra. Existiran reflexiones en tierra de todos los puntos entre las dos antenas, pero se muestra una reflexion
simple como si la tierra fuera un espejo perfecto. La altura de la antena de transmisién es h; y la de recepcién
es h,. La distancia entre antenas es d.

En la seccién de antenas y transmisién de microondas se mostré que la pérdida de potencia en la radio
propagacion en el espacio libre obedece una relacion de ley cuadratica, o sea, la potencia recibida disminuye
con d=2, o el camino de pérdidas en dB aumenta como 20log;,d. Para la transmisién de microondas
terrestre, el camino de pérdidas aumenta més rapidamente que en el espacio libre, tipicamente como d=% o
40 log;o d en dB. Esto puede explicarse usando el modelo simple de la figura 3.24. Atun para antenas con alta
direccionalidad, para un valor de d grande existird una reflexién substancial en la tierra que interferira en la
antena receptora. Tipicamente la tierra es préoxima a un cortocircuito para angulos oblicuos de incidencia
a frecuencias de microondas, lo que implica un coeficiente de reflexién préximo a —1 (tal que los campos
eléctricos incidente y reflejado suman cero).

Ejemplo 3: Para la geometria de la figura 3.24, consideremos solo la reflexién resultante si la tierra actia
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como un espejo perfecto y que los haces directo e indirecto sufren pérdidas de espacio libre. Suponemos la
distancia entre antenas mucho mayor que las alturas de las antenas. Es posible mostrar que la pérdida de
potencia neta resultante es aproximadamente

Pr  [Pr drhih, 12

Pr Pr espacio libre Ad

v en consecuencia el efecto de la reflexién es una interferencia destructiva que aumenta el camino de pérdidas
en otro factor de d~2 addicional al de la pérdida de espacio libre.

Es posible notar intuitivamente que es ventajoso tener antenas altas (la pérdida disminuye con el cuadrado
de las alturas de antena).

Atn cuando el transmisor y el receptor estan en posiciones fijas uno respecto al otro, el desvanecimiento
es un fenémeno variante en el tiempo para distancias grandes (30 km a mayores) debido a los fenomenos
atmosféricos. La profundidad y la duracién de los desvanecimientos son de considerable importancia para
los disenadores de sistemas de radio. Afortunadamente, se ha observado que cuanto mas profundo es el
desvanecimiento con menor frecuencia ocurre y de menor duracién serd cuando ocurre. También, la severidad
del desvanecimiento aumenta cuando la distancia entre antenas aumenta o la frecuencia de la portadora
aumenta. El desvanecimiento puede mitigarse también utilizando técnicas de diversidad, en las cuales dos o
mas canales independientes se combinan. La filosofia en este caso es que solo uno de esos canales a la vez se
vera afectado por el desvanecimiento.

Radio mévil

Uno de los usos mas llamativos de la radiotransmisién es para comunicaciones con personas o vehiculos en
movimiento. Para este tipo de comunicaciones no existe realmente alternativa a la radiotransmision, excepto
por el infrarrojo, el cual no trabaja bien en exteriores. La radio movil exibe algunas caracteristicas que
son diferentes de la transmision punto a punto. Primero, las antenas deben ser generalmente omnidirec-
cionales y de esa forma exiben mucho menor ganancia de antena. Segundo, pueden existir obstaculos para
la propagacién directa, que causan el efecto de ensombrecimiento que resulta en grandes variaciones de la
potencia de senal recibida en funcién de la ubicacién. Tercero, la aplicacion mas comun es en areas urbanas,
donde existen muchas alternativas de reflexiones multiples, y el modelo de dos haces deja usualmente de ser
preciso. Cuarto, el usuario esta frecuentemente en movimiento, lo que resulta en variaciones extremas en las
condiciones de transmisién ain sobre distancias cortas y ademads aparece un desplazamiento Doppler en la
frecuencia de la portadora.

El modelo de dos haces puede extenderse facilmente a un modelo de M caminos usando nuevamente
superposicion. En este caso, la salida banda base compleja del canal es

M
Z Aju(t — Ti)e_]kd’
i=1

donde A; son los coeficientes reales de atenuacion, d; es la longitud del i-ésimo camino, y 7; es el retardo de
propagacion del -ésimo camino. Puede existir un camino dominante cuyo coeficiente de atenuacién obedece
una ley de cuarta potencia con la distancia, pero los otros coeficientes dependeran de los coeficientes de
reflexion de los caminos indirectos y en consecuencia se relacionaran en forma complicada con la posicion.
Ademas, debido a los efectos de ensombrecimiento puede que no exista un camino dominante. Por ejemplo, si
el receptor movil esta localizado detras de un edificio, las ondas de radio sufriran una pérdida por difraccion.
Esta pérdida de ensombrecimiento varia tipicamente en forma remarcable sobre una distancia de decenas
a centenas de metros. Si se promedia la potencia recibida sobre un 4rea del orden de 1 km?, serla posible
verificar la atenuacién de cuarta potencia con la distancia, pero si se promedia sobre un area del orden de 1 m?
se verd una fluctuacién adicional con la posicién debido al ensombrecimiento. El ensombrecimiento ocurre
frecuentemente como el resultado de una distribucién log-normal en la potencia promedio local recibida,
o sea, la potencia expresada en dB tiene distribucién Gaussiana. La desviaciéon estandar de la potencia
expresada en dB es rigurosamente 4 dB para areas urbanas tipicas.
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Cuando se examina la potencia recibida en forma local, no promediando sobre un area, es posible percibir
grandes fluctuaciones debido al desvanecimiento multicamino. Para un vehiculo en movimiento, son fre-
cuentes desvanecimientos de 40 dB o mayores por debajo del nivel promedio local, con minimos sucesivos
ocurriendo a cada mitad de longitud de onda (o fraccién de metro a frecuencias de microondas). De esta
forma, el movimiento del vehiculo introduce una dimensién totalmente nueva en relacion al desvanecimiento
que experimenta un sistema punto a punto, donde las fluctuaciones son mucho mas lentas. Esta fluctuacién
rapida se conoce como desvanecimiento Rayleigh debido a que la distribucién de la envolvente de la portadora
recibida frecuentemente obedece una distribucién Rayleigh.
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VIRTUAL
2 d
e > y
— ] gvt
RECEPTOR
TRANSMISOR

Figura 3.25: Trayectoria del movimiento de un vehiculo con velocidad uniforme, relativa al camino de
propagacion que incluye una reflexion.

Para entender el desvanecimiento Rayleigh, se debe examinar el efecto del movimiento del vehiculo que
resulta en una fase de la portadora recibida variante en el tiempo. Como antes, esto puede comprenderse
considerando un unico haz (camino) y aplicando luego superposicién a los caminos multiples. La geometria
de un camino simple se ilustra en la figura 3.25, donde se incluye una reflexién entre el transmisor y el
receptor. Como mostrado, puede definirse detras del reflector un transmisor virtual con una propagacién
lineal al receptor. d es un vector del transmisor virtual al receptor en el instante { = 0, v es el vector de
velocidad para el vehiculo en el instante ¢ = 0, 6 es el angulo entre d y v, o el angulo de incidencia del
camino de propagacién relativo a la velocidad del vehiculo. La distancia escalar inicial y la velocidad seran
d=||d|| y v = ||v]|. El vector del transmisor al receptor es d 4+ v - ¢, y la distancia de propagacién como una
funcién del tiempo es

|d+v-t]| = (& + v +2< dv>1)""

donde el producto interno es < d,v >= dv - cos#. Esta distancia no cambia linealmente con la frecuencia,
pero puede aproximarse por una funcién lineal del tiempo.

Ejemplo: Es posible mostrar que la ecuacién anterior puede aproximarse en forma suficientemente precisa
por d + vt - cosfl. Por ejemplo, si d = 1 km y v = 30m/seg (aproximadamente 100 km/h) entonces la
aproximacion se verifica para t << 66 seg.

La escala de tiempos sobre la cual es valida la aproximacién lineal de la distancia es suficientemente
grande relativa a las fluctuaciones significativas de la fase de la portadora y en consecuencia es seguro asumir
que la distancia al receptor cambia con v -cos @ -t. Este cambio en distancia tiene una pendiente +v cuando
el receptor se mueve directamente desde el transmisor, —v cuando se estd moviendo hacia el transmisor, y
cero cuando el receptor se estd moviendo orthogonal al transmisor.

Con este resultado geométrico basico a mano, la senal banda base compleja recibida sera

d v . . .
A~ Re{u(t — — — = cos 0 t)e I Fdegmikveosbigjuwe iy
c ¢
Es posible observar aqui varios efectos de propagacién. Primero, la sefial banda base u(t) estd retrasada
por una cantidad variante en el tiempo debido a la distancia de propagacién cambiante. Este efecto es gene-
ralmente poco significativo en las frecuencias de banda base de interés. Segundo, Existe un desplazamiento
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de fase estatico e™/*? debido a la distancia de propagacién en ¢t = 0. Tercero, y mas interesante, existe
un desplazamiento de fase que varia linealmente con el tiempo. En efecto, es un corrimiento de frecuencia,
conocido como corrimiento Doppler. La frecuencia de la portadora se desplaza de w. a w. — wy, tal que la
frecuencia Doppler es

2
wqg = kdcost = %COSH

Cuando el receptor se mueve alejandose del transmisor el corrimiento Doppler es negativo y, por el
contrario, cuando se acerca el corrimiento serd positivo.

Ejemplo: Si la velocidad del vehiculo es v = 30 m/seg (100 km/hr) y la frecuencia de la portadora es 1
GHz (A = 0.3 m), entonces el corrimiento Doppler méximo es fg = v/A = 100 Hz. Esto permite concluir
que en forma relativa a la frecuencia de la portadora, el corrimiento Doppler es tipicamente muy pequeno,
pero relativo a las frecuencias de banda base puede ser relativamente grande. Es posible notar también que
para una velocidad constante del vehiculo el corrimiento Doppler se vuelve mayor cuando se incrementa la
frecuencia de la portadora.

Ademas de afectar la distancia de propagacion y el angulo de incidencia, la reflexién en la figura 3.25
afecta también la constante de atenuacién e introduce un desplazamiento de fase desconocido debido al
coeficiente de reflexion.

El corrimiento Doppler en si mismo no es un aspecto muy importante, dado que resulta en un desplaza-
miento de la frecuencia de la portadora que puede no ser conocida muy precisamente en ese punto. El efecto
mas substantivo ocurre cuando existen dos o mas caminos, cada uno con diferente corrimiento Doppler
debidos a sus angulos de incidencia en el receptor diferentes. Si la dispersion de retardo de los diferentes
caminos es pequena es posible suponer un modelo de banda estrecha, o sea, los diferentes retardos de las
réplicas de senal banda base u(?) no son significativos para las frecuencias de banda base de interés. La
superposicion resultante de diferentes corrimientos Doppler puede resultar en fluctuaciones rapidas de fase
y amplitud. Por ejemplo, para un conjunto de caminos con amplitud A;, suponiendo retardos 7, = 7 iguales
para todos los caminos (lo que justamente representa al modelo de banda estrecha), retardos de fase ¢; en
el instante cero, maximo corrimiento Doppler wy y angulos de incidencia 8;, la senal banda base compleja
recibida sera

V2D Au(t = )@ eti} = Vot = ()

donde

T(t) — ZAiej((z)l_wd cos f;t)

A r(t)

u(t) :%—: RETARDO :%: SALIDA

T

Figura 3.26: Modelo para el canal banda base con un receptor en movimiento a velocidad uniforme.

El modelo equivalente banda base complejo se muestra en la figura 3.26. El efecto es la multiplicacién por
una onda compleja r(t). Es instructivo graficar esta onda para un par de casos. Por ejemplo, en la figura 3.27
se muestra el efecto de sumar dos portadoras con un corriemiento Doppler relativo de 100 Hz. El resultado es
desvanecimientos a intervalos de 10 mseg, siendo este el reciproco del corrimiento Doppler. Aparecen saltos
de fase muy rapidos y periodicos, correspondientes precisamente a las veces en que hay desvanecimientos de
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Figura 3.27: Amplitud y fase de »(¢) resultantes de la superposicién de dos caminos con desplazamiento

Doppler de 0 a 100 Hz, con 41 =1y A, =0.9.
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Figura 3.28: Gréfico polar de la trayectoria de r(t) para el mismo caso de la figura 3.27.

amplitud grandes. Este efecto se explica mediante la figura 3.28, la cual muestra un grafico polar. La onda
r(t) sigue una trayectoria circular con una velocidad angular constante. Los desvanecimientos de amplitud
ocurren cuando la trayectoria esta préxima al origen, lo cual coincide con el instante en que la fase cambia
mas rapidamente.

Esos graficos se repiten para 40 senales llegando desde direcciones uniformemente espaciadas en las figuras
3.29 y 3.30. Mientras el resultado es cualitativamente similar, la trayectoria es mucho mas complicada
y con forma aleatéria. Nuevamente existen desvanecimientos de amplitud profundos ocasionalmente los
cuales coinciden con rapidas variaciones de fase. La escala de tiempos de esos desvanecimientos rapidos es
nuevamente del orden de 10 mseg, el cual es el reciproco del maximo corrimiento Doppler. Esto corresponde
también al instante en que el receptor recorre la mitad de la longitud de onda de la frecuencia de la portadora.

Los cambios cadticos en amplitud y fase con el tiempo mostrados en la figura 3.29 pueden caracteri-
zarse estadisticamente empleando el teorema del limite central. Volviendo al modelo de la figura 3.26, es
posible modelar la senal multiplicativa () como un proceso estocdstico R(?). Examinando este proceso en
algun instante 4y, la fase del ¢-ésimo camino serd & = ¢; — wq cosf; tg. Dado que las fases ¢; son funciones
muy sensibles a la posicion inicial, es razonable suponer que los & son variables aleatérias independientes e
identicamente distribuidas (i.i.d.) sobre el intervalo [0, 27]. Escribiendo las partes real e imaginaria indepen-
dientemente,

Re{R(ty)} = ZAi cos&,  Im{R(ty)} = ZAi sin &

donde cada término es la suma de variables aleatérias independientes. Por el teorema del limite central



84 Departamento de Ingenieria Eléctrica - UNS

Amplitud (dB) Fase (radianes)
0 T T T b9 T T

60 L L L - I |
0 Tiempo (mseg) 400 0 Tiempo (mseg) 400

Figura 3.29: a) amplitud y b) fase para la superposicién de 40 senales llegando en angulos uniformemente
distribuidos, cada una con la misma amplitud y fases aleatérias.
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Figura 3.30: Grafico polar para el mismo caso de la figura 3.29.

(Capitulo 2), cuando el nimero de términos aumenta, Re{R(to)} y Im{R(ty)} tendradn una distribucién
Gaussiana, y en consecuencia R(t) serd una variable aleatéria Gaussiana compleja.

Ejemplo: Es posible mostrar que, con la suposicién que &; son variables aleatdrias 1.1.d, entonces

E[Re{R(to)}] = E[Im{R(t0)}] = o*

o = %Zz A}
E[Re{R(to)} Im{R(ty)}] =0

Cuando

R(to) = Reje

es una variable aleatéria Gaussiana compleja con partes real e imaginaria 1.i.d, entonces R es una variable
aleatdéria Rayleigh, cuya funcién densidad de probabilidad esta dada por
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y la fase © tendrd una distribucién uniforme en [0, 27]. La amplitud R es la envolvente de la portadora
recibida y © es su fase, de lo que puede decirse que la envolvente tendra distribucién Rayleigh y su fase
distribucién uniforme.

La conclusién es que cuando se transmite una portadora continua, la senal recibida R(t) es adecuadamente
aproximada por un proceso Gaussiano complejo. El espectro de potencia de esa proceso puede calcularse si
hacemos suposiciones adicionales sobre la distribucién de potencia recibida en funcién del angulo. Esto se
debe a que la frecuencia de las componentes que llegan al receptor dependen directamente del coseno del
angulo de llegada. Es posible suponer que R(t) tiene espectro de potencia Sg(jw). La contribucién a R(?)
que llega en un dngulo 6 estd relacionada con la frecuencia [w. — kv, w. + kv]. En particular, la potencia
total recibida en la banda [wg,w. + kv] corresponde a angulos de llegada en el rango

wo— w
kv-cosf 4w, >w, 6 0]<0y=-cos™? [M]

kv

Si se supone por ejemplo, que la potencia total recibida llega uniformemente sobre todos los angulos
6 < 7, entonces la porcién de potencia que llega en la banda [wg, w. + kv] debe ser Ply/7. De esta forma,

wethky dvw P Wy — W
. - —1 0 c
/w Sr(j) T [ kv ]

o

y diferenciando ambos lados con respecto a wq, el espectro de potencia es

2P
SR(jw): ) |w—wc|§k1/,

Vkv)? = (w —w.)?

Sp(jw)

—/ ; »
W, — kv W, W, + kv

Figura 3.31: Espectro de potencia Doppler de la portadora recibida por un vehiculo viajando a velocidad
v, suponiendo que la potencia de la senal recibida se distribuye uniformemente sobre todos los angulos de

llegada.

y cero para todo otro valor (obviamente el espectro es simétrico alrededor de w = 0). Este espectro de
potencia se muestra en la figura 3.31, donde se observa que la potencia estd concentrada en la region de
frecuencias w.kv. Una realizacién del proceso estocastico con este espectro de potencia puede interpretarse
como una versién aleatéria de la sefial deterministica cos(w.t)cos(kvt), dado que esta Ultima tiene una
transformada de Fourier compuesta por funciones delta en w,. &+ kv. Esta senal de AM-BLU es la portadora
multiplicada por una envolvente con cruces por cero periddicos (desvanecimientos) espaciados en intervalos
de w/kv = A/2v seg. Este es justamente el tiempo que le lleva al vehiculo para desplazarse la mitad de
longitud de onda. De esta forma, temporalmente, el desvanecimiento Rayleigh ocurre frecuentemente cada
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mitad de longitud de onda cuando la potencia esta uniformemente distribuida sobre todos los angulos de

llegada.

Ejemplo: Si la velocidad del vehiculo es de 100 km/hr y la frecuencia de la portadora es de 1 GHz, la
maxima frecuencia Doppler es aproximadamente 100 Hz. Esto significa que los caminos individuales que van
al receptor pueden tener corrimientos Doppler del orden de + 100 Hz, o que el ancho de banda de la senal
pasabanda aumenta 200 Hz debido al movimiento del vehiculo. La longitud de onda es alrededor de 0.3 m,
tal que el tiempo que toma para que el vehiculo se desplaze media longitud de onda es

Entonces, es posible esperar desvanecimientos significativos cada b mseg, el cual es el reciproco del rango de
corrimientos Doppler de 200 Hz.

El modelo de la figura 3.26 y la obtencién del desvanecimiento Rayleigh suponian un modelo de ban-
da estrecha, o sea, la dispersién de retardos pequena con respecto a la reciproca del ancho de banda, o
equivalentemente que los retardos 7; son idénticos para todos los caminos. En consecuencia, el modelo debe
ser modificado para tener en cuenta un modelo de banda ancha cuando justamente la senal es de banda
suficientemente amplia. Usualmente esto se maneja como sigue. Primero, se tiene en cuenta que cualquier
reflexion, tal como las asociadas con edificios altos, es una complicada superposicion de reflexiones multiples
de forma que la dispersion de retardo asociada es lo suficientemente pequena como para obedecer el modelo
de banda estrecha. De esta forma, esta reflexién simple puede representarse por un modelo de banda estrecha
de desvanecimiento Rayleigh con un retardo m asociado. Si existe una segunda reflexién con retardo signi-
ficativamente diferente, ella puede representarse con otro modelo de desvanecimiento Rayleigh con retardo
T2 # 1. El modelo de banda ancha se obtiene de la superposicién de esos modelos de banda estrecha.

A] rl(t)
RETARDO
' 1,
u (f) — A 2 72(1)

¥ |p——> sAlLIDA
:%:; RETARDO :}%z
T2

Figura 3.32: Modelo de dos caminos de banda ancha, donde cada camino se supone con desvanecimiento
Rayleigh independiente.

Un modelo de banda ancha de dos caminos se ilustra en la figura 3.32. La senal banda base compleja
u(t) experimenta los dos retardos 7 ym y las dos salidas retrasadas se multiplican por procesos Gaus-
sianos complejos independientes ri(t) y ra(f). Cada camino tiene asociado también una atenuacién A4; y
un desplazamiento estatico de fase que puede asociarse a r1(¢) y r2(¢). Este modelo de banda ancha puede
generalizarse facilmente a un ndimero arbitrario de caminos.

3.1.5 Canales telefénicos (*)

Muchos lugares en el mundo pueden ser alcanzados debido a la red telefénica ptblica, por lo que el canal de
ancho de banda de voz es un vehiculo casi universal para las comunicaciones de datos. El diseno de modems
digitales para canales telefénicos es realmente un desafio debido a que el canal fué disenado primariamente
para voz y los desacoples que no son serios para voz pueden serlo para senales asociadas a datos. El
canal telefénico es un ejemplo basico de un canal compuesto consistente en varios medios tal como pares
de conductores, canales satelitales, cable coaxil, enlaces terrestres de microonda y fibra 6ptica. Aun mas
importante que el medio son los varios sistemas de modulacién construidos sobre ellos, tal como PCM y BLU.
Las caracteristicas del canal varian ampliamente dependiendo de la conexién particular. Es 1itil discutir esas
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| Imperfeccién | Nivel
Atenuaciéon de un tono de 1004 Hz 27 dB
Relacion senal a ruido C filtrado 20 dB
Distorsién de 2da. armodnica 34 dB
Distorsién de 3ra. armonica 33 dB
Offset de frecuencia 3 Hz

Jitter de fase pico a pico (2-300 Hz) | 20 grados
Jitter de fase pico a pico (20-300 Hz) | 13 grados

Ruido impulsivo (umbral -4 dB) 4 por minuto
Saltos de fase (umbral de 207) 1 por minuto
Retardo completo (sin satelites) 50 mseg

Tabla 3.1: Imperfecciones tipicas de peor caso para canales telefénicos.

caracteristicas, no solo debido a la importancia de este canal particular, sino también porque es posible
encontrar desacoples que pueden occurrir en otras situaciones.

Medidas del desempeno de canales telefénicos

Debido a la amplia variedad de conexiones posibles, no existe un modelo analitico simple del canal telefénico.
Los disenadores de modems se refieren en general a caracterizaciones estadisticas de los circuitos telefonicos.
El disenador necesita determinar el porcentaje aceptable de conexiones telefénicas sobre la cual el modem
funcionara y luego hallar los parametros de umbral que son satisfechos o excedidos por ese porcentaje de
canales. Los umbrales resultantes pueden ser muy sensibles en relacién al porcentaje.

Ejemplo: De acuerdo a una investigacién, el 99 % de los canales punto a punto atentian un tono de 1004
Hz en 27 dB o menos. Ademas, el 99.9 % de los canales atentian el mismo tono en 40 dB o menos. Para
tener el cubrimiento de ese 0.9 % extra, debera tolerarse una pérdida de 13 dB.

En la tabla 3.1 se muestran parametros tipicos de peor caso para algunas de las imperfecciones del canal.
El porcentaje de canales telefénicos que excede este desempeno es rigurosamente el 99 %. La distorsién
lineal es la principal distorsién que no se encuentra en la tabla dado que es dificil sintetizarla. Esa distorsion
se discutird a continuacién, ademas de las otras imperfecciones del canal.

25 i
CORTO (<181 mill) 30 (v MEDIO -——
LARGO (720 mill) -------- [ | | &  corro -----
20} 1LAZOSOLO ——— 25k
‘ \ DISTORSION
s MEDIA DE
151 204 ENVOLVENTE
(mseg)
10  ATENUACION (dB) 15F
RELATIVA A |
sk 1004 Hz, // Lol
05F
0 -
0.0
-5 1 1 1 1 1 1 0.2 1 1 1 N N i
0 05 10 15 20 25 30 35 00 05 10 15 20 25 30 35
(a) FRECUENCIA EN kHz (b) FRECUENCIA EN kHz

Figura 3.33: Atenuacién (a) y distorsién de la envolvente de retardo de un canal telefénico tipico en funcién
de la frecuencia. La atenuacién se obtiene en forma relativa aun tono de 1004 Hz, y la distorsién de la
envolvente de retardo relativa a 1704 Hz, donde esta préxima a su valor minimo.
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e Distorsion lineal: La respuesta en frecuencia de un canal telefénico puede aproximarse por una

funcién transferencia lineal B(jw), un filtro pasabanda desde 300 a 3300 Hz. Este ancho de banda
se elige para dar una calidad de voz aceptable en la red y es forzada por los filtros pasabanda de los
sistemas de modulacién analégica y digital utilizados en la red. Una funcién transferencia tipica de
un canal telefénico se ilustra en la figura 3.33, donde se utilizo la siguiente terminologia. La distorsion
de amplitud, la magnitud de la respuesta en frecuencia, se grafica como una atenuacién (6 pérdida)
en funcion de la frecuencia. La distorsién de amplitud se sintetiza frecuentemente como un conjunto
de mediciones de pendiente de distorsidn, los cuales muestran caracteristicas como las de la figura
3.33a. Una medida tipica de pendiente de distorsién es la peor de las dos diferencias siguientes, 1)
la atenuacién en 404 Hz menos la atenuacién en 1004 Hz, y 2) la atenuacién en 2804 Hz menos la
atenuacion en 1004 Hz. Para el 99 % de las conexiones telefénicas, ese nimero es menor que 9 dB.
Existen varias formas alternativas de caracterizar la distorsién de pendiente pero son en general mas
complicadas de utilizar en la practica.

Un aspecto interesante es que la atenuacion de la figura 3.33a es casi precisamente la atenuacién tipica
de la linea de abonado combinada con la respuesta en frecuencia de los filtros en los moduladores
PCM de la figura 3.3, sugiriendo que esas son las fuentes dominantes de atenuacién dependiente de la
frecuencia.

La distorsién de fase, o sea la desviacién en relacién a fase lineal de la respuesta de fase de B(jw) se
describe tradicionalmente como distorsién del retardo de envolvente. El retardo de envolvente se define
como el valor negativo de la derivada de la fase de la senal recibida con respecto a la frecuencia, y en
consecuencia mide la desviacién de la respuesta de fase lineal. La distorsion del retardo de envolvente
se describe por un conjunto de mediciones en forma similar a como se caracteriza la distorsién de
pendiente.

La atenuacion completa del canal se mide tipicamente en 1004 Hz, donde justamente la atenuacion es
usualmente proxima al minimo. La atenuacién es tipicamente de 6 dB entre un conmutador local y
otro, a lo cual se suma la pérdida en la linea de abonado en cada extremo.

Fuentes de ruido: Ademds de la atenuacién, existe ruido en el canal de banda vocal asociado a
cuatro fuentes principales: cuantizacion, ruido térmico, acoplamiento y ruido impulsivo. Estas fuentes
se discutirdn en orden de importancia decreciente.

El acoplamiento (crosstalk), ya discutido anteriormente, es un tipo de imperfeccién mds severa para
voz que para datos, de forma que ha sido notablemente reducido en la red. La induccién de tonos
interferentes de 50 Hz y sus armoénicos de las lineas de alimentacién es mas significativa. El ruido
tmpulsivo consiste en picos grandes y espontaneos de corta duracién y se mide contando el nimero
de veces que el ruido excede un umbral determinado. EIl ruido impulsivo se debe a conmutadores
electromecdnicos en la red, tal como conmutadores telefénicos y telefonos de discado decadico. El
ruido impulsivo no estd bien caracterizado y aun asi el diseno de modems no estan influenciados por
su presencia.

La fuente dominante de ruido es el error de cuantizacion introducido por los sistemas PCM, como el
de la figura 3.3. El error de cuantizacion es la consecuencia de usar un niimero limitado de bits para
representar cada muestra en el sistema PCM. A pesar que el error de cuantizacién depende en forma
deterministica de la senal, la aleatoridad de esta le d4 una caracteristica semejante a un ruido. Tiene
un espectro de potencia aproximadamente blanco y el nivel de ruido se mide usualmente por la relacion
senal a ruido de cuantizacidn (SQNR). La SQNR para un tnico cuantizador se muestra en la figura
3.34. Es posible notar que sobre un rango de entrada de 30 dB (-40 a -10 dBm0) la SQNR varia solo
unos 6 dB ( de 33 a 39 dB). Esta SQNR casi constante implica que la potencia del error de cuantizacién
varia casi en proporcién directa con la potencia de la senal, o sea, no es constante independientemente
de la senal como el ruido térmico. Para los modems mas rapidos puede ser la imperfeccién dominante.
Para modems de baja velocidad se puede aproximar por ruido blanco gaussiano.

En la tabla 3.1, el ruido se denomina ruido C' filtrado, lo cual hace referencia a un filtro particular
(pasabanda de banda estrecha) aplicado sobre el ruido previo a la medicién de la potencia. Este filtro
se elige sobre la base de efectos subjetivos de la voz, y si el ruido es blanco no tiene efectos mas alla de
un offset fijo en la medicién de la potencia. La potencia del error de cuantizacién se mide aplicando
un tono de mantenimiento, usualmente en 1004 Hz, y filtrandolo con un filtro elimina banda previo a
la medicién del error de cuantizacién remanente con un mensaje C filtrado.
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Figura 3.34: SQNR en funcién de la potencia de entrada absoluta para tres tipos diferentes de entrada. Las
entradas gaussiana y laplaciana son aleatorias, con la ultima como una buena aproximacion a la distribucién
de muestras de voz.

e Distorsion no lineal: La distorsién no lineal se debe a imperfecciones en amplificadores y también
a errores en los conversores A/D y D/A. Como es de bajo nivel, la distorsién no lineal solo es un
problema significativo en modems sofisticados de altas velocidades.

e Desplazamiento de frecuencia: El desplazamiento en frecuencia es particular de los canales telefé-
nicos y canales con desplazamiento Doppler. Si la entrada al canal es z(¢), con transformada de Fourier
X(jw), y el canal tiene un desplazamiento de wy radianes; y no existen otras imperfecciones, entonces
la salida del canal tendra una transformada de Fourier

v | X(jw—jwy) paraw >0
Y(jw) = { X(jw + jwp) paraw <0

Este pequeno desplazamiento en el espectro de la senal tiene implicaciones importantes para la recu-
peracién de la portadora y el cancelamiento de eco.

Ejemplo: Una sefial pasabanda puede expresarse como

z(t) = Re{s(t)ejw“t}

donde s(t) es una sefial de datos banda base compleja y w, es la frecuencia de la portadora. El efecto
del desplazamiento de fase en el canal sobre la senal recibida sera

y(t) = Re{s(t)elwemwot}

donde se supone que wy > 0y s(?) es limitada en frecuencia tal que S(jw) = 0 para |w| > |w,]|.

El desplazamiento en frecuencia es una consecuencia de utilizar frecuencias levemente diferentes para
modular y demodular senales de banda lateral dinica en las facilidades de transmisién analégica (ver
figura 3.1). Esto se permite porque no tiene efectos perceptibles en la calidad de la voz, y puede
compensarse mediante un diseno adecuado del modem VF de transmisiéon de datos.
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¢ Ervor de fase (Jitter): El error de fase en canales telefénicos es una consecuencia de la sensibilidad de

los osciladores, utilizados para la generacién de portadoras en sistemas BLU (ver figura 3.1), asociada
a las fluctuaciones de la fuente de alimentacién. Dado que las fluctuaciones de la alimentacién son fre-
cuentemente de 50 Hz o sus armonicas, las mayores componentes de error de fase estan frecuentemente
a esas frecuencias. El error de fase se mide observando la desviacion de los cruces por cero de un tono
de 1004 Hz de su posicién nominal en el tiempo.

El error de fase puede verse como una generalizacién del desplazamiento (offset) de frecuencia. Si el
error de fase de un canal es 6(t), el efecto sobre la sefial transmitida es otra sefial recibida como

y(t) = Re{s(t)ej(wctw(t))}

Un error de fase de 0(t) = wot es un desplazamiento en frecuencia. Es comin que 6(t) tenga compo-
nentes oscilatorias de la frecuencia de linea (50 Hz) o sus arménicas. Si solo se demodula esta senal
utilizando la portadora /<!, se recuperard una sefial banda base distorsionada s(t)eje(t) en lugar de
s(t). Para reducir esta distorsién es comuin en la recuperacién de la portadora incluir algoritmos para
hacer un seguimiento y remover el error de fase indeseado.

Un salto de fase es un cambio abrupto en la fase nominal de una senal sinusoidal recibida que dura al
menos 4 mseg. Es poco lo que puede hacerse para defender un modem contra esta degradacién, pero
debe tenerse en cuenta en el diseno de los circuitos de recuperacién de portadora.

/4
4
g T S () /1
| I I
FACILIDAD DE FACILIDAD DE
DOSHILOS // DOS HILOS
a

FACILIDAD DE CUATRO HILOS

Figura 3.35: Un canal telefénico simplificado, mostrando el lazo local de dos hilos y la facilidad de transmisién

de cuatro hilos.

e Retardo y eco: El retardoy el eco son las imperfecciones en los canales telefénicos que se consideraran

para finalizar. Un canal telefénico simplificado se muestra en la figura 3.35. La linea de abonado o
lazo local, o sea el par trensado que conecta la central de conmutacion con el usuario, se utiliza para la
transmisién en ambas direcciones. Ambas senales comparten el mismo par trensado. En la central de
conmutacién existe un circuito, denominado el hibrido, que separa las dos direcciones de transmisién.
En facilidades de larga distancia se tienen cuatro hilos, lo que significa que las dos direcciones estan
separadas fisicamente.

Una implementacion posible del circuito hibrido se muestra en la figura 3.36. La senal del otro lado de
la facilidad de dos hilos se alimenta por los conectores de recepcién. La senal transmitida aparece en el
transformador como un divisor de voltage con impedancias Ry Zj, tal que esta dltima es la impedancia
de la facilidad de dos hilos. Es posible cancelar esta desviacién indeseada construyendo otro divisor de
voltage con una impedancia de balance Zg. Cuando Zp = Zj, la pérdida de los hilos del transmisor
a los del receptor es infinita. En la practica se utiliza una impedancia fija Zp de compromiso y una
componente de la senal recibida (A) se fuga hacia (B), con una atenuacién tan pequena como 6 a 10
dB, debido a la variaciéon de impedancia de la facilidad de dos hilos.

En la figura 3.37 se ilustran la senal y dos tipos de caminos de eco para la configuracién de la figura
3.35. Un eco se define como una componente de senal que ha seguido algin camino diferente del camino
de voz del locutor. El eco del locutor es la senal que se fuga a través del hibrido de la terminacién
lejana y vuelve a quien lo envio (el locutor). El eco del escucha es la componente del eco del locutor
que se fuga a través de la terminacién cercana del hibrido y vuelve nuevamente al escucha. Este eco es
similar al de propagacién multicamino en canales de radio. La longitud del canal telefénico determina
el retardo de eco completo. Los ecos desde la terminacion cercana de la conexién van desde 0 a 2 mseg
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Figura 3.36: Un hibrido electrénico. Para evitar la fuga de la senal recibida (A) en el camino de transmisién
(B), la impedancia Zp debe acoplarse exactamente con la impedancia del transformador y la facilidad de

dos hilos.
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Figura 3.37: Tres formas posibles de caminos de senal en un canal telefénico simplificado con una conversién
de dos a cuatro hilos en cada terminacién.

de retardo, mientras que los ecos de terminacién lejana pueden tener un retardo completo de 10 a 60
mseg para facilidades terrestres, y hasta 600 mseg en conexiones satelitales.

Para reducir los efectos del eco en la calidad de la voz, coexisten varias estratégias en la red. El efecto
de cada estratégia sobre las senales de datos es diferente. Para retardos cortos, la pérdida se adiciona
en el camino de voz del locutor, lo cual es ventajoso ya que los ecos experimentan esta pérdida mas
de una vez. Esta pérdida, mas la pérdida de la linea de abonado en cada terminacién, es la fuente de
atenuacién que debe tenerse en cuenta en la transmisién de datos. Puede ser tan alta como 40 dB (en
1004 Hz). Para retardos mds largos existen elementos conocidos como supresores de eco 6 canceladores
de eco que se adicionan a la conexién.

TRANSMISOR —7%—— RECEPTOR
(A) (A)
HIBRIDO HIBRIDO | | H]BR"‘)OF———* HIBRIDO | (B)
FACILIDAD FACILIDAD
DEDOS DE DOS
RECEPTOR HILOS /7 HILOS TRANSMISOR
N , FACILIDAD DE CUATRO HILOS ,
v v
MODEM MODFM

Figura 3.38: Dos modems conectados sobre un canal telefénico simplificado. El receptor de la derecha debe
conseguir distinguir la sefial deseada (A) de la sefial de fuga de su propio transmisor (B).

Un modem full duplez (FDX) transmite y recibe sobre el mismo canal telefénico. Ese modem requiere
una conversion interna de dos a cuatro hilos; como se muestra en la figura 3.38. Debido al balance
imperfecto de impedancias de los hibridos, algo de la senal transmitida hace eco en el receptor e
interfiere con la senal débil de datos de la terminacién lejana. Esta pérdida del hibrido puede ser tan
baja como 6 dB, y la senal recibida puede haber experimentado tanto como 40 dB de pérdida, tal que
la senal de la terminacién lejana podria estar tan bajo como 34 dB por debajo del eco.
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velocidad | Velocidad Método Estiandar modulacién

(b/seg) por simbolo duplex CCITT

< 300 < 300 full (FDM) V.21 2-FSK
1200 1200 half V.23 2-FSK
1200 600 full (FDM) V.22 1FSK
2400 1200 half V.26 2-FSK
2400 600 full (FDM) | V.22bis T6-QAM
2400 1200 full (EC) V.26ter 4-PSK
4800 1600 half V.27 8-PSK
4800 2400 full (EC) V.32 4-QPSK
9600 2400 half V.29 16-AM/PM
9600 2400 full (EC) V.32 32-QAM4TC
14400 2400 full (EC) V.32bis 128-QAM+TC

< 28800 < 3429 full (EC) | V.fast(V.34) | 1024-QAM+TC

Tabla 3.2: La columna duplex indica cuando un tnico canal es compartido en ambas direcciones para
transmisién o deben usarse canales separados en cada direccién (half). Para modems full duplex, también
indica donde se utiliza multiplexado por divisién en frecuencia (FDM) 6 cancelamiento de eco (EC) como
técnica de acceso miltiple. La columna CCITT identifica el estandar internacional que se aplica a este
tipo de transmisién. Finalmente, la columna modulacién identifica el tipo de modulacién a ser discutida en
proximos capitulos. Los niimeros indican el nimero de simblos en el alfabeto. TC en V.32 y V.34 refiere a
codificacién Trellis.

Capacidad del canal comparada con modems practicos

Una estimacién rigurosa de la capacidad de un canal de banda vocal telefénica indica unos 30000 b/seg.
Las velocidades alcanzables en modems de datos estandarizados se sintetizan en la tabla 3.2. Velocidades
tan altas como 28800 b/seg son alcanzables y alin mayores solo en una pequena fraccién de las conexiones
posibles. Ademas, varios de los modems de alta velocidad estandarizados se utilizan exclusivamente con lineas
especiales, las cuales pueden condicionarse adecuadamente para garantizar la calidad de la transmision.

3.1.6 Canales de almacenamiento magnético (*)

Las comunicaciones digitales no se utilizan solo para comunicaciones a distancia (de un lugar a otro), sino
también para las comunicaciones en el tiempo (de un instante a otro). Esta 1ltima aplicacién se denomina
almacenamiento digital o grabacion, y se logra usualmente a través de un medio magnético en la forma de
cinta o disco. Mas recientemente, particularmente en el contexto de aplicaciones de lectura solamente, se ha
utilizado también un medio de almacenamiento 6ptico.

Ejemplo 1: El disco compacto ROM, una mejora de una tecnologia similar de audio, permite el almace-
namiento de mas de 700 Mbytes de datos en un disco plastico de 12 ecm de didmetro. Los bits son almacenados
como pequenas cavidades en una superficie y son leidos girando el disco apuntando un diodo laser sobre la
superficie y detectando la luz reflejada con un sensor éptico.

El almacenamiento digital se utiliza extensivamente en sistemas de computo, pero esta siendo utilizado
crecientemente ademas como medio de almacenamiento de misica o voz.

Ejemplo 2: El sistema de audio digital de disco compacto, el cual es un gran éxito comercial, almacena
musica digitalmente utilizando una tecnologia similar a la del disco compacto ROM. La musica es convertida
a la forma digital usando 16 bits/muestra a una frecuencia de muestreo de 44.1 kHz en dos canales, para
lograr una velocidad de transmisién total de 1.4 Mb/seg. Es posible grabar alrededor de unos 70 minutos
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de material sobre un unico disco.

Ejemplo 3: La grabacién digital se utiliza en sistemas de voz de almacenamiento y reproduccién, los cuales
son esencialmente el reemplazo funcional de los sistemas de respuesta automatica telefénica, excepto porque
sirven para un gran numero de clientes.

La grabacion digital ofrece algunas de las ventajas del almacenamiento analdgico, discutidas antes para
trasmision. La principal ventaja nuevamente es el efecto regenerativo, en el cual la grabacién no se deteriora
con el tiempo (excepto por la introduccién de errores aleatérios que pueden ser eliminados mediante técnicas
de codificacién) o con grabaciones miltiples o regrabaciones. Una ventaja adicional es la compatibilidad de
la grabacién digital con el procesamiento digital de la senal, lo cual ofrece poderosas alternativas.

La cinta magnética o disco pueden considerarse como medios de transmision de la misma forma que otros
medios como cables o fibras. Se discutird a seguir algunas propiedades de este medio.

Escritura y lectura

En el proceso de escritura, se genera un campo magnético en un electromagneto, denominado cabezal, cuando
pasa a alta velocidad sobre un medio ferromagnético orientando la orientacién de la magnetizacién a lo largo
de un surco en la cercania del medio magnético sobre el disco o cinta. En la lectura, cuando el patrén
magnético orientado pasa bajo el mismo cabezal produce un voltage que puede sensarse y amplificarse.
Existen dos tipos basicos de grabacion. La grabacidn por saturacidn se utiliza casi siempre para grabacién
digital en la cual la magnetizacién es saturada en una direccién o la otra. De esta forma, en la grabaciéon
por saturacion el medio se utiliza solo para transmisiéon binaria, o sea, se permiten solo dos niveles. Esto
contrasta con medios cableados y coaxiales en los cuales se contempla la transmisién multinivel. La otra
forma de grabacion magnética es grabacién con polarizacion a.c., en la cual la senal se acompana con una
sinusoide de polarizacién mucho mas fuerte y de mayor frecuencia con el propdsito de linealizar el canal. Este
tipo de grabacion es utilizado necesariamente en la grabacién analdgica, cuando la linealidad es importante,
pero no ha sido aplicada a la grabacion digital por el deterioro en la relacién senal a ruido y porque la
grabacién por saturacién es mas adecuada para técnicas binarias de modulacién y demodulacién.
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Figura 3.39: Tlustracién de la grabacién magnética. a) La forma de onda NRZ aplicada al cabezal de
grabacién es la secuencia ”1101”7. La abcisa es tiempo, y es también proporcional a la distancia entre el
medio por la velocidad constante del cabezal. b) La magnetizacién de un surco después de la magnetizacién
por saturacién. ¢) el voltage en la bobina del cabezal de lectura correspondiente a la posicién del cabezal de
lectura, el cual a una velocidad constante es lo mismo que tiempo.

El proceso de grabacién magnética se ilustra cualitativamente en la figura 3.39. Para la grabacion
por saturacién, el voltage aplicado al cabezal de escritura asume un valor positivo y un valor negativo
correspondientes a las dos direcciones de magnetizacion deseada. En la figura 3.39a se supone aplicada al
cabezal de escritura una onda cuadrada correspondiente a la secuencia binaria ”71101”. La forma de onda
correspondiente a esa secuencia de bits se denomina no retorno a cero (NRZ). La secuencia de bits se graba
sobre surcos lineales (cintas) o circulares (discos) sobre el medio magnético; un surco se muestra en la figura
3.39b. Es posible notar las dos direcciones de magnetizacidn, esquematicamente indicadas por flechas. El
voltage en el cabezal de lectura (que fisicamente es el mismo que el de escritura) durante una operacién de
lectura se muestra en la figura 3.39¢. Mientras la magnetizacién es constante no se induce voltage en la
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bobina del cabezal de lectura, pero en base a un cambio en la magnetizacién se inducird un voltage (recordar
que el voltage inducido en una bobina es proporcional a la derivada del campo magnético). La polaridad de
ese voltage esta determinada por la direccién de cambio en la magnetizacion.

Este proceso magnético de escritura-lectura puede verse como un canal de comunicaciones si se observa
solo las formas de onda de los voltages de entrada y salida en la figura 3.39ay 3.39b y se ignora el medio fisico
de la figura 3.39b. Ambas formas de onda representan senales en el tiempo, tal como en comunicaciones,
a pesar que existe un retardo de tiempo insignificante e indeterminado entre las operaciones de lectura y
escritura. Visto como un canal de comunicaciones, es posible notar que el canal de grabacién magnética de
la figura 3.39 incluye inherentemente una operacién de diferenciacién. Otra forma de ver esto es teniendo en
cuenta que el canal es sensible solo a transiciones en la forma de onda de entrada antes que a su polaridad.
En consecuencia, desde el punto de vista de comunicaciones digitales, se desea mapear los bits de entrada
en transiciones en la forma de onda de entrada antes que en polaridad absoluta.

Linealidad del canal magnético

El canal magnético puede hacerse lineal en cierto sentido como explicado a continuacion. Esta linealidad es
una caracteristica muy deseable, porque simplificara enormemente el diseno del sistema.

La perspectiva de la figura 3.39 es sobresimplificada ya que supone que la magnetizacion es en una direc-
cién u otra. En realidad, el medio magnético contiene una multiplicidad de finas particulas y cada particula
debe ademas magnetizarse en una direccién u otra. La magnetizacién total neta puede suponer casi un
continuo de valores, dependiendo del ntiimero de particulas magnetizadas en cada direccién. Desafortunada-
mente este continuo de magnetizacién depende en forma no lineal del campo magnético aplicado y sufre
de histéresis, y en consecuencia el proceso de escritura es altamente no lineal. Por otro lado, el proceso
de lectura es muy lineal, ya que el voltage inducido sobre el cabezal de lectura es una funcién lineal de la
magnetizacion.
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Figura 3.40: Superposicion en el proceso de lectura de la grabacién magnética.

Si el campo aplicado en el cabezal de lectura es suficientemente fuerte y se mantiene lo suficiente como
para que el medio sea totalmente saturado, entonces la salida del cabezal de lectura muestra una forma
de superposicién. Esto se debe a que la saturacion destruye la memoria de la histéresis. Esta forma de
superposicién se ilustra en la figura 3.40. Si la respuesta a una transicidén positiva en el instante ¢ es h(t),
y la respuesta a una transicién negativa en el instante ¢ + A es —h(t + A), entonces la respuesta a una
transicién positiva seguida de una negativa obedece a superposicion y es

h(t) — h(t + A)

Esto es cierto con gran precisién siempre que el tiempo entre transiciones A sea mayor que cierto umbral
Ay. Este umbral esta determinado por el tiempo necesario para alcanzar una saturaciéon total del medio en
una direccién o la otra luego de la tltima transicién, y depende del diseno del cabezal de escritura asi como
también del medio.
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3.2 Modelos simplificados de canales de comunicaciones

En el diseno de sistemas de comunicaciones para transmitir informacién a través de canales fisicos es con-
veniente contruir modelos matematicos que reflejen las caracteristicas mas importantes del medio de trans-
misién. De esta forma, el modelo del canal se utilizard en el disenio del codificador del canal y el modulador
en el transmisor y el demodulador y el decodificador de canal en el receptor. A continuacién se introduce
una breve descripcién de los modelos de canal que se utilizan frecuentemente para caracterizar varios de los
canales fisicos encontrados en la practica.

3.2.1 Canal de ruido aditivo

El modelo matematico mas simple de un canal de comunicaciones es el canal de ruido aditivo, ilustrado en
la figura 3.41. En este modelo, la senal transmitida s(¢) estd corrompida por un proceso estocdstico de ruido
aditivo n(t). Fisicamente, el proceso de ruido aditivo puede aparecer debido a componentes electrénicos
v amplificadores en el receptor del sistema de comunicaciones o debido a interferencia encontrada en la
transmision como en el caso de transmisién de senales de radio.

CANAL
s(1) .- /\? »— r(1) = (1) + n(r)
n(r)

Figura 3.41: Canal de ruido aditivo.

Si el ruido es introducido primariamente por componentes electrénicos y amplificadores en el receptor,
puede caracterizarse como ruido térmico. Este tipo de ruido esta caracterizado estadisticamente por un
proceso de ruido Gaussiano. De esta forma, el modelo matematico resultante para el canal se denomina
usualmente canal de ruido aditive blanco Gaussiano (AWGN). Como este canal se aplica a una amplia
variedad de canales de comunicaciones fisicos y debido a su tratabilidad matematica, es el modelo de canal
predominante en el analisis y diseno de sistemas de comunicaciones que se discutird en nuestro contexto. La
atenuacion del canal se incorpora facilmente en el modelo. Cuando la senal transmitida sufre atenuacién en
la transmision a través del canal, la senal recibida sera

r(t) = as(t) + n(t)

donde « es en general un factor de atenuacién.

3.2.2 Canal de filtro lineal invariante en el tiempo

En algunos canales fisicos tal como canales telefonicos cableados, se utilizan filtros para asegurar que las
senales transmitidas no exceden determinadas restricciones de ancho de banda y de esta forma no interfieran
con otras senales similares. Tales canales estan generalmente caracterizados matematicamente como canales
con ruido aditivo y filtrado lineal, como ilustrado en la figura 3.42. De esta forma, si la entrada al canal es
la senal s(t), la salida del canal serd

r(t) = /_00 h(7T)s(t — T)dT 4+ n(t)

oQ

donde h(t) es la respuesta impulsiva del filtro lineal.

3.2.3 Canal de filtro lineal variante en el tiempo

Otros canales fisicos, como por ejemplo el caso de canales de radio de propagacién ionosférica, resultan
en una senal transmitida con propagacién multicamino variante en el tiempo lo cual obviamente puede
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Figura 3.42: Canal de filtrado lineal con ruido aditivo.

caracterizarse matematicamente mediante un canal variante en el tiempo con respuesta impulsiva h(r;¢), tal
que h(7;t) es la respuesta del canal en el instante ¢ debido a un impulso aplicado en el instante ¢t — 7. Asi,
T representa la ”historia” (tiempo transcurrido). El canal de filtro lineal variante en el tiempo con ruido
aditivo se ilustra en la figura 3.43. Para una senal de entrada s(?), la sefial de salida del canal serd
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Figura 3.43: Canal de filtrado lineal variante en el tiempo con ruido aditivo.

r(t) = /00 h(7;t)s(t — 7)dT 4+ n(t)

— 00

Un modelo adecuado para la propagacién de senales multicamino a través de canales fisicos, tal como
transmisién ionosférica (frecuencias por debajo de 30 MHz) y canales de radio celulares, es un caso especial
de la ecuacion anterior en el cual la respuesta impulsiva variante en el tiempo tiene la forma

h(r;t) = Z ap()8(r — 13)

donde ay(t) representan los factores de atenuacién posiblemente variantes en el tiempo asociados a los L
caminos de propagacién. Sustituyendo esta ecuacién en la anterior, la senal recibida tendra la forma

] =

r(t) = ap(t)s(t — ) + n(t)

k=1

En consecuencia, la senal recibida consite en I componentes multicamino, cada unos de ellos atenuado en
{ap(t)} y retrasado {r;}.

Los tres modelos matematicos descriptos caracterizan adecuadamente a la gran mayoria de los canales
fisicos encontrados en la préactica y discutidos anteriormente. Estos tres modelos de canal seran utilizados
en los Capitulos siguientes para el diseno y andlisis de sistemas de comunicaciones digitales.



