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I N T R o D u e e I o N 

El avance en la ciencia de la comunicación en las últimos 
décadas es sorprendente y es sol:re el área de la telefonía, junto a 
la transmisión de datos donde se ~a dejado sentir los t.eneficios 
de esta era. Redes locales de computadoras, servicios integrados 
(voz y datos) se han adaptado para lograr una conjunción dificil 
de aceptar por nuestros abuelos: la mezcla de señales del mundo an~ 

lógico con el digital. Las formas conocidas para lograr esto, es­
tán tasadas del multiplexaje en el dominio del tiempo o en el domi-
nio de la frecuencia. La primera opción es por lo regular aplica-
rle solo a equipos de comunicación oor radiotransmisor, va que 
resulta sumamente costoso el utilizar filtros.de'la separación en 
rangos de frecuencia aplicarles a redes de servicios integrados. 
El uso de multiplexaje en el tiempo nos induce necesariamente al o.Q. 
jeto de estudio de esta tesis: La modulación por codificación de 
pulsos o PCM. 

Con el PCM cambia por completo la concepción de las tele­
comunicaciones. Resulta sorprendente sal:er que un paquete de voz 
se puede incluir, una vez realizada la conversión analógica-digital, 
en ventanas de tiempo proporcionada por sistemas computacionales 
tasados en módulos con microprocesadores. El estudio de distorsión, 
atenuación e 'interferencia sufre un gran giro, ya que el uso de 
repetidores regenerativos entre conexiones terminales, receptora 
y transmisora, hacen que estos factores afecten nulamente a nuestra 
información, esto se del:e a que aún cuando los pulsos transmitidos 
sufren la misma contaminación que una señal analógica, el remodelar 
y retemporizarlos tal y como fueron enviados, provoca que se tenga 
una señal decodificada 1 impia, con el ruido aditivo del canal ten­
diente a cero. 

El objetivo de esta tesis es presentar los elementos teó­
ricos y prácticos fundamentales para el desarrollo de sistemas digi­
tales t:asados en PCM. 
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Para ello, se ha dividido este trabajo en 4 capítulos: 

El capitulo primero presenta el panorama actual y a futuro 
de la tran~misión digital, asi como la descripción global de las et! 
pas que forman un sistema PCM. 

El capitulo segundo provee los elementos teóricos indispe~ 

sables para la comprensión y opción a diseno de los sistemas PCM. 
Se observan dos divisiones: la primera se refiere al estudio del dg_ 
sarrollo y resultados de la rama de análisis de señales digitales c~ 
mo es el teorema fundamental de muestreo, la rela.ción señal a ruido 
el teorema de Shanncn.etc.; la segunda división trata de los disposi­
tivos electrónicos en uso para la conversión del mundo analógico a 
digital y viceversa. 

El capitulo tercero trata las consideraciones prácticas 
para el diseno y construcción de un sistema PCM. 

El capitulo cuarto presenta las mediciones que se obtuvie­
ron en tase a la construcción del dispositivo de,1 capitulo tercero, 
asi como la presentación del costo de los componentes utilizados. 

Se dedica una sección a conclusiones que evalúa los resul­
tados de este tratajo. 

Finalmente se agrega un apéndice compuesto· .por.información 
de manuales de electrónica para los elementos fisicos utilizados en 
la construcción del sistema. 
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C A P I T U L O I 

GENERALIDADES 

En este capitulo se presenta un panorama global del Ju­
gar que ocupa Ja transmisión digital y en particular el PCM como técni­
ca de modulación dentro de las telecomunicaciones, así como, la 
descripción de los bloques funcionales en los cuales está fundame!!. 
ta do este sistema. 

1.1. VENTAJAS DE LA COMUNICACION DIGITAL ANTE LA ANALOGICA 

El desarrollo de las comunicaciones digitales en los úl­
timos 30 años, ha permitido superar en grado sumo al status de las 
comunicaciones analógicas que de una u otra forma han permanecido 
estancadas dada la moda en la investigación por las técnicas digi­
ta 1 e s. 

Varios aspectos interesantes en Jo que respecta a costo, 
facilidad de implementación y funcionalidad, nos conducen a una 
comparación entre ameos tipos de transmisión. 

A) COSTO 

El gran impulso que tuvieron los circuitos integrados 
desde su inicio, logró que el costo de estos dispositivos haya 
descendido a un nivel tastante adquisitivo. Los sistemas digita­
les tasados en esta tecnología por consiguiente resultan más eco­
nómicos, no así los sistemas analógicos que requieren material 
adicional a los semiconductores, a Jos que podríamos llamar tradi­
cionales, para solventar los l imitantes de este tipo de transmisión, 
como serian: relevadores, cacle pupinizado, etc. 
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De hecho en lo que a inversiones se refiere, la industria 
de las telecomunicaciones tiende a elegir lo digital. En la Fig. 
1.1.1 se muestran los pronósticos de inversión para distintas ramas 
de 'ªs comunicaciones en E. U. para 1990. 

SISTEMAS 
POR CABLE 

A o 

MICROONDAS 
TERRESTRES 

A o 

SISTEMAS DE 
SATELITE 

A o 

FIBRAS 
ºQf.!!ill 

A o 

Fio. 1.1.1. Pronósticos de inversión cara 1990 en E. U. 

B) FACILIDAD DE IMPLEMENTACION 

Toda vez que la circuiteria digital p~rmite ser presenta­
da con módulos independientes e interconectables entre st controla­
dos por un procesador central, ha sido factible instalar, expander 
o trasladar todo un sistema PCM con suma rapidez. Esto ha tra ido 
la tendencia •n la telefonta al desarrollo de conmutadores digita­
les modulares para n canales variables. 

Por lo regular los sistemas PCM necesitan conectarse pun­
to a punto o vía repetidores regenerativos. Hasta el momento las 
conexiones entre centrales terminales analógicas requieren una gran 
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cantidad de ca~es, tanto para control y supervisión como para in­
formación en si, lo cual trae consigo lentitud en la instalación 
de este medio de transmisión. Con el sistema PCM la conexión en­
tre puntos terminales requiere de un solo canal de transmisión al 
través de un sistema multiplexado, por lo que regularmente se uti­
lizan medios de transmisión ya instalados pensados originalmente 
para señales analógicas. 

C) FUNCIONALIDAD 

Debido a que en los sistemas digitales se trabaja con dos 
estados lógicos 1 ó O, se puede tolerar un alto nivel de ruido an­
tes de que se produzcan errores en la recepción. El valor de un d! 
to físico expresado como palal:ra digital binaria, se determina con 
la pre~encia o ausencia de pulso en cada uno de los digitos de la 
palatra. En el caso de seftales analógicas, por. ser del tipo conti­
nuo, el ruido a cualquier nivel de intensidad, distorsiona la info~ 
mación en proporción a la relación~ Si la linea de transmisión 
esta provista de repetidores a lo largo de la ruta, las señales di­
gitales, se regeneran sin ningún ruido en cada punto repetidor in­
termedio; en contraste, el ruido de las señales analógicas se va 
acumulando al pasar de uno a otro repetidor hasta el punto de rece~ 

ción final. 

Los sistemas digitales presentan gran versatilidad ya que 
manejan información de varias naturalezas sin distinción entre ellas 
una vez codificadas, como seria voz, facsímil, video, etc., sin in-
terferir unas con otras, lo cual permite agruparlas en serie, por 
paquetes regularmente, para su envío por un único medio de transmi­
sión: un par de cables, catle coaxial, radio, fibra óptica, etc. 
Para lograr esto con los sistemas analógicos, se requieren equipos 
de multiplex en frecuencia los cuales son caros y voluminosos, ade­
más de problemas por envejecimiento como son la inestabilidad de 
frecuencia en los osciladores de onda portadora, o corrimientos en 
la banda de paso di seña da originalmente para 1 os fi 1 tras selectores. 

w-··. 
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1.2. TECNICAS DE MDDULACION POR PULSOS 

En el proceso de convertir una señal analógica en forma 
digital, el ·uso del muestreo en una señal durante cortos interva­
los de tiempo ha desarrollado una serie de técnicas para modulación 
de pul sos. 

Las muestras indicativas del valor instantáneo de la in­
formación en el punto de muestreo, son representadas por uno o va­
rios pulsos que están modulados de acuerdo con la.amplitud de la 
información en esos instantes. 

Existen cuatro métodos tásicos de modulación por pulsos: 

l. Modulación por amplitud de pulso (PAM). 
Para este método la amplitud de un pulso representa 
el valor instantáneo de la señal de entrada. 

2. Modulación por ancho del pulso (PWM). 
En este tipo de modulación, se varia la duración del 
pulso para representar un valor muestra. 

3, Modulación por posición de pulso (PPM). 
En este sistema cada pulso tiene una posición de re­
ferencia cero para una amplitud especifica de la in­
formación. El valor instantáneo de la sr!ñal analógi­
ca en los puntos de muestreo aleja o acerca el pulso 
de su posición de referencia. 

4. Modulación por codificación de pulsos (PCM). 
En este sistema el valor muestreado de la señal ana­
lógica es codificada en un arreglo de dígitos bina­
rios. Estos dígitos tienen la misma forma y ampli­
tud, de esta manera el equipo receptor requiere uni­
camente detectar la presencia o ausencia de pulsos. 
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Un sistema PCM es menos sensitivo al ruido y distor­
sión que las otras técnicas mencionadas. 

la Fig. 1.2.1 muestra los cuatro tipos de modulación 
anteriores. 

V 

-- -- -.. 
/ 

....... ____ 
4V 5V 

3V 4V 

(o) Muestreo 

r ~4V íl5v a3v Q4v a. 
( b) PAM t 

r~ A ~ A n n n .. 
(e) PWM l 

V 

A A ~ ~ 
1 1 

( d) PPM t 

r L o " ºL o" ob " o ob Oc e• o 1 o o o 1 o 1 o ry l 1 o 1 o o t 
(n) PCM 

fig. 1.2.1. Tipos dt! modulación por pulsos. 
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1.3. SISTEMA DE COMUNICACICN DIGITAL PCM GENERALIZADO 

Aún cuando el equipo de comunicación para este sistema 
varia por aplicación especifica, los bloques que se muestran en 
la Fig. 1.3.1 aparecen en la mayoría de los casos. 

SEÑAL ANALOGICA SEÑAL RECONSTRUIDA 

l f 
FILTRO 

MUESTREADOR PASA BAJAS 

CUANTIZADOR DECODIFICADOR 

CODIFICADOR DETECTOR 

MODULA COR DEMODULADOR 

- --
CANAL DE TRANSMISION 

Fiq. 1.3.1. Sistema PCM generalizado. 
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A) MUESTREADOR 

El teorema de muestreo de Nyquist estaclece que una señal 
limitada en tanda que no contiene componentes espectrales mayores 
que la frecuencia fm Hz, está determinada en forma única por sus V!_ 

lores instantáneos en intervalos uniformes de ~segundos. Es dg_ 
cir, que con muestras discretas de la señal analó~ica tomadas a in­
tervalos regulares, tenemos la información suficiente para recons­
truir la señal. 

Por lo tanto, el muestreador es un dispositivo que traba­
ja a una frecuencia mayor o igual a 2fm Hz y obtiene el valor ins­
tantáneo de la señal en el instante que se realiza el muestreo. 

B) CUANTIZADOR 

En el argot digital, el redondeo de una magnitud al valor 
más próximo a un juego de valores discretos se denomina cuantización, 
esto es, en el instante de muestreo los pulsos modulados en amplitud 
pueden tomar un cierto valor dependiendo.de la amplitud de informa­
ción; seria ideal recibirla de esta forma, desgraciadamente el ruido 
presente en todo canal de transmisión hace que el receptor tome una 
señal ligera o ~astante distorsionada. Es por esto que la señal PAM 
se aproxima a un número finito de valores estaclecidos por el diseñ!_ 
dor, de manera que si la separación entre niveles es mayor a la am­
plitud del ruido, el receptor tendrá la pcsitilidad de distinguir el 
nivel que ha sido transmitido, 

Ka resultado más eficiente agregar un bloque antes de 
transmitir la información, el codificador. 

C) CODIFICADOR 

El codificador representa las muestras cuantizadas de la 
señal analógica por un código digital, como el binario, BCD, Gray, 



- 10 -

etc, A la salida de este dispositivo tenemos la señal PCM. 

D) MODULADOR 

En el proceso de transmitir los pulsos codificados en un 
medio adecuado de transmisión, es necesario acoplarlos a las carai:.. 
terísticas de éste. Para ello, la transmisión se efectúa con ondas 
senoidales de mayor frecuencia que los pulsos portadores de inform! 
ción, . que varfan 
a estos. 

su amplitud, frecuencia o fase en correlación 

E) CANAL DE TRANSMISION 

Es el medio físico por el que la información se traslada 
del sistema emisor al sistema receptor, y puede ser un par de ca­
bles, guía de onda, fibra óptica e inclusive el espacio abierto. 

F) DEMODULADOR 

Este dispositivo extrae las variaciones en los parámetros 
de la onda senoidal que son representativas del valor de los dígitos 
binarios. Esto se logra por lo regular con un detector de envolven­
te para el caso AM o por la multiplicación en el receptor con una 
frecuencia de valor igual a la de la portadora para el caso de FM. 

G) DETECTOR 

Elemento del sistema que compara la magnitud de cada pul­
so binario recitido con un nivel de decisión e indica el valor del 
pulso decidido, "l" si sobrepasa el umbral de referencia y "O" si no 
hay sobrepaso. A la salida se tiene una señal limpia, sin ruido, 
aunque tal vez con uno o varios bits erróneamente detectados debido 
a efectos indeseables en el canal de transmisión. 



- 11 -

H) DECODIFICADOR 

Realiza un proceso inverso a la codificación, es decir, 
proporciona a su salida una señal discreta cuantizada a un nivel 
de voltaje, dada la palabra di~ital presentada a su entrada. 

1) FILTRO PASA BAJAS 

Elimina las altas variaciones de los pulsos discretos 
de la señal decodificada, siguiendo la envolvente de las ampli­
tudes de cada uno de ellos, obteniéndose con esto la señal ana­
lógica original reconstruida. 

La Fig. 1.3.1 y 1.3.2 ilustra el proceso de la señal 
de información para su envío y recepción. 
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, , , , 
MUESTREO 

QL-..J.1~~1.1-~..u.~~u-~~~~~--

V 

1 

6 
!l 
4 
3 

2 
1 

CUANTIZACION 

º"""-'"'---'"""'----..... ----..... --..... ______ ___ 
t 

V 

l 1 o o l 1 o 1 I o o l 1 ol 1 1 I 
A¡ 

CODIFICACION 

t 

MODULACION 

kl 

B 

Fig. 1.3.l, Proceso de transmisión para un sistema PCM. 
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T T T 

DEMODULACION 

DETECCION 

t 

DECODIFI CACION 

O~._ __ ..._~ ....... ~~.M..íl~_,,¡,¡--~~~~--... 
t p 

V 

7 
6 
!5 
4 
3 
2 
1 

FILTRADO 

SEN AL 
RECONSTRUIDA 

O'--~~~~~~~~~~~~~~--.. 
t 

Fiq. l,J,2. Proceso de recepción para un sistema PCM. 
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1.4. MULTIPLEX FOR DIVISION EN EL TIEMPO 

Dado que se requiere transmitir muestras a intervalos 
uniformes de tiempo y estas ocupan el canal sólo durante su apari­
ción, es posible utilizarlo más eficientemente intercalando mues­
tras de otras señales bajo la base de tiempo compartido (Fig. 1.4.1) 
mejor conocido como multiolex por división en el tiempo (TDM), 

V 

\ 

Fill. 1.4 .. 1. 

', __ .,,,, 

.... 
; 

--

Multiolex por división en el tiempo. 

Un sistema TDM se muestra en la Fig. 1.4.2. El multi­
plexor toma muestras de cada canal en forma sincrónica, de forma 
que las entradas en paralelo se convierten en serie con un cuadro 
formado por las n señales que ingresan al sistema multiplex. En 
el receptor un demultiplexor en sincronía con el transmisor se en­
carga de colocar en el canal respectivo las muestras originales, 
por lo que una vez atravesadas a un filtro pasa bajas las señales 
de entrada se ·recuperan casi integramente. 
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C A P I T U L O II 

FUNDAMENTOS TEORICOS 

Para el diseño de todo sistema se requiere contar con las 
bases teóricas que permitan establecer las especificaciones de fun­
cionamiento, comparar con otros dispositivos similares, o en el me­
jor de los casos desarrollar nuevas fórmulas para la teoría en est!!_ 
dio. 

En este capitulo se desglosan los fundamentos teóricos de 
la comunicación digital en general. En las primeras cuatro seccio-
nes se estudian los teoremas y resultados del PCM, como son: el teQ. 
rema de muestreo, la cuantización, compansión, etc.; así como la de~ 
cripción de un sistema telefónico real de PCM, el Tl de la 8ell Sys­
tem. En la Sa. sección se analizan otras técnicas fuertemente comp~ 
titivas en la codificación de voz como la modulación delta y el PCM 
diferencial. Para la 6a. sección se muestran las formas tásicas de 
acoplamiento entre el emisor y el medio de transmisión: tipos de 
modulación en onda portadora. La 7a. sección está dedicada al estu-
dio del ruido tlanco como factor de contaminación de la información 
Mnaria, causante de errores en la detección. La Ba. sección mues­
tra los dispositivos electrónicos usados en las conversiones analó­
gico-digital-analógico que serán de gran utilidad para el diseño 
del sistema PCM en la tanda de voz del capitulo 3. 

Se intenta desarrollar la mayor parte de las fórmulas tá­
sicas, sin emtargo, por lo engorroso que resulta ria seguir paso a 
paso las demostraciones, algunas veces se preferirá indicar el pro­
cedimiento que lleva a la expresión de los resultados y apreciar e~ 
tos en sus detalles más si9nificantes. 
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2.1. EL TEOREMA DE MUESTREO DE NYQUIST 

Este teorema juega un papel muy importante en las comuni­
caciones modernas pues gracias a él se ha iniciado una práctica muy 
común y ~astante eficiente, el muestreo a intervalos uniformes de 
una señal continua limitada en tanda que contiene en sus valores 
discretos toda la información de esta señal. Entiéndase por señal 
limitada en tanda aquella que no contiene componentes espectrales 
mayores a una cierta frecuencia de corte. 

En el primer capitulo se mencionó a grandes rasgos el te~ 

rema de muestreo uniforme que se refiere a la especificación de una 
señal dada mediante muestras suyas tomadas a intervalos uniformes 
de l/2fm segundos, correspondiendo a esta sección demostrar el pot 
qué tomar esta velocidad mínima de muestreo y no otra. 

2.1.1. MUESTREO IDEAL 

Sea f(t) una señal limitada en tanda que no contenga co~ 
ponentes espectrales mayores de fmHz, es decir que F(w) la trans­
formada de Fourier de f(t) es cero para w > wm. Supongámos que 
multiplicamos f(t) por una función de impulsos periódicos de altura 
unitaria o1(t), la función producto es una sucesión de impulsos lo­
calizados a intervalos regulares de T segundos con altura correspo!!_ 
diente al valor de f(t) en el instante de aparición de éstos. Es 
evidente que esta señal discreta representa las muestras instantá­
neas de la señal cada intervalo T de tiempo. Véase Fig. 2.1.1.1.a, 
c, e. 

Representemos la señal muestreada por: 

(2. l. 1.1) 

En los incisos (b) y {d) de la F1g. 2.1.1.1 se. muestran las 
transformadas de Fourier correspondientes a la señal limitada en 
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f ( t) 

-
t-

(o) 

-
--1 T 1-

(c) 

. 
;" .... __ ; 

(e) 

,,,. -­.,. ... 

-
t-

F(w) 

"""• w-
( b) 

--¡w.s-:¡:- ¡-­
( d) 

F19. 2.1.1.1. Representacf6n en el tiempo y frecuencia de las 
seftales: (a), (b) ana16qica; (e), (d) tren de 
impulsos; (e), (f) muestreada. 
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banda Y al tren uniforme de funciones impulso óT (t ). 

Para obtener la transformada de Fourier de fs(t) en la 
ec. 2.1.1.1, aplicaremos el teorema de convolucion en la frecuencia. 

Por lo aue: 

F s (w) = 1 (F(w) * w0 o (w) ) (2.1.1.2) 2ii wo 

w = ~ o T 

1 1 "' F 
5 

(w) r ( F (w) * ºw (w)) r ( F (w) * i: o (w-nw
0

)) 
o n=-"' 

1 "' 
f n=i;,.,, F (w-nw

0
) (2. l. l. 3) 

Esto implica que el espectro en frecuencia de la señal 
muestreada es el mismo de la señal limitada en banda repetido cada 
w

0 
radianes por segundo. 

Obsérvese en la Fig. 2.1.1.1.f que para poder recuperar la 
señal f(t) es necesario hacer pasar f s(t) por un filtro paso bajo 
con frecuencia de corte fm Hz. Además es importante lo siguiente: 
para que sea factille recuperar la señal original es necesario que 
los espectros repetidos no se traslapen, condición que se cumple si 

w0 ~ 2wm 

o en términos del periodo 
2rr > 2 (27'fm) -r - . 
T < _l_ 

- 2fm 
(2.1.1.4) 
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que es la condición de muestreo establecida por Nyquist, base pri­
mordial de todas las formas de transmisión por modulación de pul­
sos. 

2.1.2. MUESTREO REAL 

~n la práctica no se muestrea por impulsos ideales, sino 
por pulsos de pequeña duración, lo que significa que el muestreo 
no es instantáneo sino que ocurre en tiempos finitos (Fig. 2.1.2.1.a). 

Por un proceso similar al anterior se demuestra que la se­
ñal muestreada tendrá la siguiente función espectral. 

r (2.1.2.l) 
n= •CD 

para el caso de w0 = 2wm 

El segundo miembro de la ec. 2.1.2.1 representa el espec­
tro de F(w) repetido cada 2wm radianes por segundo con un factor de 
variación en su amplitud de Sa (ntwm). (Fig. 2.1.2.1.b). 

Es importante darse cuenta que el ancho de banda necesa­
rio para transmitir una señal muestreada por impulsos es infinito, 
mientras que para el muestreo por pulsos tiene un valor finito, de 
modo que el contenido de energía de F

5
(w) es despreciable en fre­

cuencias superiores. 
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Pr; ( ) t 

1 -

- ~lo-

j.-;--ol 
T= 112fm 

(a) 

Fs(W) 

-

Fig. 2.1.2.1. Muestreo real. (a) pulsos de muestréo, (1:) espectro 
de la señal muestreada. 
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2.1.3, RECONSTRUCCION DE LA SE~AL ANALOGICA 

El proceso analítico que llevaremos a cabo se hará en b!_ 
se a considerar muestras por impulsos para evitar entrar a cálculos 
más complejos y menos ilustrativos, siendo los resultados obtenidos 
bastante similares a cuando el muestreo se realiza en forma real. 

Consideremos que muestreamos con la rapidez mínima, es d~ 
cir: 

T = 1 n; 
y 

W = 2TT = 2w o T m 

Sus t. en l a ec . 2. l. l. 3 

1 I: l F s (w) f n= -co F (w-2nwm (2.1.3.1) 

Es evidente que podríamos recuperar F(w) si multiplicamos 
esta ecuación por una función pulso rectangular R2 (w). Lo que 

wm 
conduce a 

por lo que 

Fs(w)Rzw(w) 
m 

f F (w) 

F(w) = TF (w) R2 (w) 
s wm 

(2.1.3.2} 

Donde TR 2 (w) representa al filtro paso bajo con una frg_ 
wm 1 

cuencia de corte wm y una ganancia T = Zfn
1

• 
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Aplicando el teorema de convoludón en el tiempo a la 
ec. 2.1.3.2. 

siendo 

fs(t) =E fn o(t-nT) 
n 

donde fn es la enésima muestra de f(t). Prosiguiendo 

f(t) = E f ~ (t-nT) * Sa (wmt) 
n n 

E fn Sa ( wm (t-nT)) 
n 

f(t) = E fn Si\ (11.'mt- mr) 
n 

(2.1.3.3) 

De aquí se observa que es posible reconstruir f(t) suman­
do los productos de cada una de las n muestras con la función mues­
treo. En la Fig. 2.1.3.1 ilustra este proceso mostrándose únicame!!_ 
te las contribuciones de tres muestras por simplicidad. 
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Fig. 2.1.3.1. Reconstrucción de la señal analógica 

2,2. REQUERIMIENTOS DE COD!FICACION 

Una vez que se obtiene la muestra, es necesario transfot 
marla por métodos adecuados a un código que permita su transmisión 
con la mayor efic.iencia. No siempre se logra esto debido a facto­
res inherentes al sistema tales como el ruido o requerimientos. de ª!. 
cho de banda. 

No es posible evitar un ruido de cuantización que obstac~ 
liza reconstruir tal cual la señal analógica .en el receptor, ya que 
la cuantización en sí trae la incertidumbre de ciertos niveles de 1 a , 
señal que son ajustados al nivel cercano más próximo. Una medida· 
de como afecta el ruido al sistema es la relación señal a ruido de 
cuantización de la que hablaremos ampliamente en la sección 2.3. 

Gran número de bits trae consigo un incremento en el an­
cho de banda, aumentarloaún más cuando se trabaja por división en 
el tiempo para acomodar varios canales de datos, es pues un dilema 

el número de niveles de cuantización versus ancho de banda. 
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2.2.1. NIVELES DE CUANTIZACION 

En las variaciones de amplitud existe la necesidad de va­
luarlas a ciertos niveles, tratando de minimizar la pérdida de in­
formación no eliminable de la cuantización. La cantidad de niveles 
dependerá de la precisión requerida; asi en un sistema PCM donde sea 
necesario transmitir la altura de un liquido en un depósito indus­
trial hacia una central de cómputo en el cual interese únicamente 
registros de cambio de 1 m en excursiones que van de O a 15 m segu­
ramente se utilizarian 16 niveles, mientras que si se requiriese 
conocer los incrementos de altura de 0.5 m es evidente el uso de 32 

niveles de cuantización. 

Un código puede realizar un cierto número de combinacio­
nes, resultado de las diferentes maneras en que los pulsos puedan 
acomvdarse uno con respecto al otro, de esta forma, siendo N el nú 
mero de niveles de cuantización se tiene 

N " mn ( 2. 2. l. 1) 

donde m son los niveles de altura que pueden tomar los pulsos y n 
el número de esto~. Así para m = 2 obtenemos el código binario 

ó (2.2.1.2) 

Es pues n función logaritmica de los niveles de cuantización (Ta­
bla 2.2.l.l). 
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N n 
2 1 

4 2 

8 3 

16 4 

32 5 

64 6 

• 128 7 

Tabla 2.2.1.1 

2.2,2. ANCHO DE BANDA 

El incremento del ancho de banda es apreciable en cuanto 
existe un número n de bits que han de ser colocados en un "time 
slot" inherente a cada muestra, por lo que al disponer de una seHal 
limitada en tanda a 4 KHz, como la voz, tendremos al aplicar el te.Q.. 
rema de Niquist una seHal discreta con una frecuencia de 8KHz; si 
cuantizamos con 256 niveles (n = 8), el ancho de banda PCM resulta!!. 
te es de 8 x 8 = 64 KHz. Es evidente pues, que 

(2.2.2.1) 

En caso de multiplex por división en el tiempo, la ecuación 
anterior resultará afectada por un factor igual al número de canales 
et que entren en la transmisión, o sea 

(2.2.2.2) 
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banda : O- 4KHz X PIX10 rot./aeo. 
C1 

CUANTIZADOR COOIFICADOR 
C2 - 8 NIVELES BINARIO 

C3 

(a) 

N 

C1 
255 

••• ••• 

o 
125 /LHg. 

1 
1 

( b) 
1 

V 
' 1 1 1 1 1 

1 1 1 1 1 
1 1 1 1 1 

1 1 1 1 1 

A ... 
•• • • •• 

~ 

41.7 ft•o l 

fpcm • 192 KHz 

(e) 

Fig. 2.2.2.I. Multiplex y conversión analógica - digital. 
(a) diagrama a bloques. 
( b) sa 1 id a del cuantizador. 
(c) sa 1 ida de 1 codificador. 
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En la Fig. 2.2,2.1 se muestra la aplicación de la ec. 
2.2.2.2 para 3 canales del mismo ancho de canda, suponiendo además 
que cada muestra ocupa el 100% de su "time slot". 

2.3. RUIDO DE CUANTIZACION 

Este ruido es inherente a toda modulación en la que entra 
en juego una codificación. Jneliminable en la estructura funcional 
del sistema, necesaria para la digitización, la cµantización trae 
consigo este ruido que es bastante diferente al ruido aditivo que 
se presenta en el canal de transmisión. 

Para medir este defecto definiremos una razón señal a 
ruido de cuantización al que denotaremos por S/Nq. Varios métodos 
se han desarrollado para mejorar esta relación, aspectos técnicos 
que en otros tiempos no eran posibles habían detenido el desarrollo 
de este tópico de las comunicaciones, sin embargo el constante ava.!'.!. 
ce de la electrónica en general ha logrado hasta cierto grado maxi­
mizar la S/Nq mediante el uso de los modernos compansores, disposi­
tivos que cuantizan no linealmente la señal analógica. 

2.3.l. RELACION SEÑAL A RUIDO DE CUANTIZACION EN NIVELES IGUALMEN­

TE ESPACIADOS 

Téngase una señal aleatoria que tiene una curva de pro­
babilidad dada y separemos los niveles de cuantización una dista.!'.!. 
cia común a (Fig. 2.3.1.1). 



- JO -

I ' 
~ 

I \ 
/ 

' 
-

lt \ 

I 

" I 

_j_ 

T 
a 

l-

-A 

Fig. 2.3.1.1. Cuantización uniforme. 

La diferencia de la señal cuantizada a la señal original 
la definiremos como el error que se cometa en este proceso; se 
calculará en base a considerar un nivel de decisión±. a/2 (Fig.2.3.1.2) 
así suponiendo que todos los niveles continuos de la señal se repi­
ten en la región de incertidumbre con la misma ocurrencia en un lar_ 
go periodo de tiempo, el error cuadrático medio será: 

E ( e:2) l 
(" " d ' a 
-a/2 

E(c 2 ) = 
aZ 
IT (2.3.1.1) 

A)ta/2 l 

Fig, 2.3.1.2. Región de incertidumbre para el cuant!zador. 
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Hagamos corresponder a la variancia de la distribución 
probabilistica o2 la potencia media de la señal que aparece a la 
entrada del cuantizador y V la amplitud de la señal pico. Por lo 
que 

2. = º2 
Nq CTPT 

y 

a = 2V 
N 

Sust. esta última ec. en la ec. 2.3.1.1 

v2 
E(i::2) = JÑT 

la que absorbida por la ec. 2.3.1.2 resulta en 

ó 

~§_ = 3N 2 

q 

s 
Ñq 

3 N2 o2 
X 

(2.3.1.2) 

(2.3.1.3) 

(2.3.1.4) 

(2.3.1.5) 

(2.3.1.6) 

ºx potencia media de entrada normalizada 

Debido a que la N~· es proporcional a o2 en la ec. 2.3.1.5, 
es indicativo que la potencia de la señal es m~s evidente en cuanto: 
se aumenta la intensidad de ésta, ya que la potencia media del ruido 
permanece como una constante. 
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2.3.2. RELACION SEÑAL A RUIDO DE CUANTIZACION EN SEÑALES CON COM­

PANSION. 

Para eliminar la dependencia de la ¡f- a la intensidad y 
obtener con ello un valor fijo para un amplio ~ango dinámico la 
utilización de la estadística es útil. La existencia de niveles 
de amplitud que ocurren con más frecuencia que otras admite la po­
sibilidad de cuantizar no linealmente, es decir los niveles de se­
paración variarlos conforme a la probabilidad de ocurrencia de am­
plitud. Esto en telefonía es muy usado ya que la voz es de natur! 
leza aleatoria y las señales más débiles ocurren más frecuentemen­
te; es aquí donde la utilización de compansores entra en juego. La 
compansión es el método bajo el cual se comprime en amplitud los 
niveles superiores y se expanden los niveles inferiores de una se­
ñal analógica antes de cuantizarla linealmente, siguiéndose un pr~ 

cedimiento inverso en el receptor para recuperar la forma real de 
la información (Fig. 2.3.2.1). Por lo que, la compansión se utili­
za como acrónimo del proceso de compresión y expansión. 

~ * 
A A 

X y CUANTIZADOR y X 
UNIFORME 

COMPRESOR EXPANSOR 

Fi9. 2.J.2.1. El proceso de co~pansión 

Actualmente existen dos técnicas de uso mundial para rea 
lizar la compresión conocidas como ley A y ley y dadas por las si­
guientes ecuaciones: 
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F(x) *8~ + µ o ~X ~ (2 .3. 2. l) 

r '"A 
X 1 < X < . l + l n A "fi - -

F( x)" 
AX o < X 5.. 

1 
1+TnA A 

(2. 3. 2. 2) 

X X' V= amplitud de la señal no.rmalizada 

La primera aplicada en Estados Unidos, Canadá y Japón, 
la segunda en Europa. Ambas con simetría impar respecto al punto 
X = O con parámetros típicos µ " 255 y A = 100 para cuantización a 
8 bits, u= 100 y A.= 87.6 para 7 bits. La Fig. 2.3.2.2 muestra 
las curvas de compresión para la ec. 2.3.2.1 con distintos valores 
de µ para X > O. 

1.0..----------~~ 

Q9 

o.a 
Q1 

>e O.ti 

t:' Q!I 

0.4 

Q3 

02 

0.1 

OJ 0.2 0.3 Q4 0.5 Q6 01 O.O 0.9 1.0 
X 

Fig. 2.3.2.2. Ley ~ de compresión. 
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Un análisis para la compansión con leyµ demuestra que 
la .2.. está dado por 

Nq 

S _ 3N 2 

N - ln {l+µ )2 q l+2E (jXj)/µa/ + (2.3.2.3) 

E (!XI) y ªx son parámetros estadísticos de la señal que encaja en 
alguna función de densidad probabilística (T.2.3.2.1). 

LAPLACIANA GAUSIANA UNIFORME 

- J2' lxl/ax 
2 

f(x) 1 e 1 e-x2;2ax 
1 

f21ax J211ax z' 2i'i - A ~ X ~A 

2 E ( 1 X j ) 
ªx 

l. 414 l. 6 l. 732 

T.2.3.2.1. Funciones de densidad de probabilidad. 

Para la señal específica de voz, la función de densidad 
de probabilidad inherente a ella es la Laplaciana; es interesante 
comparar los resultados obtenidos con la cuantización lineal y no 
lineal. L~ Fig. 2.3.2.3 gráfica las ecs. 2.3.1.6 y 2.3.2.3 para 
una señal analógica con f.d.p. laplaciana, con µ = 255 y 128 nive­
les de cuantización. 
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CON COMPRESION 

UNIFORME 

-20L---'~...._ __ ....._ __ ..___..._ ...... __... 

-60 -!!O -40 -30 ·20 -10 O ri (dB) 

Fig. 2.3.2.3. Relación señal a ruido para señales con cuantización 
uniforme y con compresión. 

El amplio rango dinámico de trabajo logrado con la compa~ 
sión al mantenerse la ~ casi constante sobre 40 dB según la Fig. 
2.3.2.3, degrada hasta c~erto punto el proceso de espaciamiento uni 
forme cuya curva ilustra la susceptibilidad de la Ns a cambios de -

q 
amplitud de la señal analógica. 

En la práctica la relación señal a ruido para ley µ se 
calcula por 

s Nq (dB) 6n - 8.5 µ 100 (2.3.2.4.a) 

s Nq (d8) = 6n - 10,l µ = 255 (2.3.2.4.b) 

Esto se tasa en considerar constantes las curvas de la 
~· con compansión para todo el rango dinámico. De esta manera es 
evidente el incremento de la relación señal a ruido conforme el au­
mento del número de bits deseados para la cuantización. En la Fig. 
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2.3.2,3 se ilustra lo anterior por medio de las curvas punteadas 
para \l = 255. 

Finalmente obsérvese el mejoramiento en la calidad de la 
cuantización cuando se usa un compresor en una señal de prueba se­
noidal (Fig. 2.3.2.4). 

NIVELES DE 
CUANT ZACION 

SIN COMPRESOR CON COMPRESOR 

Fig. 2.3.2.4. Señal senoidal cuantizada con compresor y sin com­
presor. 

2.4. EL SISTEMA BELL SYSTEM Tl CARRIER 

En esta sección es conveniente analizar un ejemplo vivo 
de aplicación de la teoría del PCM a la transmisión de voz. El 
sistema Tl de la Bell System aún cuando viejo a tiempo de funciona­
miento se refiere, presenta los principios fundamentales en cues­
tión de multiplexaje y transmisión de canales de voz vía repetido­
res en linea. 
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2,4.l, FUNCIONAMIENTO 

Este sistema multiplexa 24 canales de voz con 7 bits pa­
ra codificación de una muestra. El sistema es diseñado para tran~ 
mitir frecuencias de voz hasta 4 KHz y por tanto 8000 muestras por 
segundo son requeridas. Un cuadro representa el total de muestras 
tomadas en todos los canales, cada cual es representada por 8 bits, 
según se muestra en la Fig. 2.4.1.1. El ~it 8 es usado para super­
visión y señalización. Existe un total de 193 bits en cada cuadro, 
y asi la linea del sistema Tl opera a 193 x 8,00~ = 1,544,000 bits/ 
seg, 

i· 
i-.~~~~~~~~-- UH CUADRO~~~~~~~~~~~~ .. ' 
1 195 bih 

( 12,)IMQ.) 1 
1 1 
¡.- CANAL 1 ----CANAL 2 --, 

1 

SU1'€RVISION Y SEÑALIZACION 

1 1 
1--cANAI. 24 --! 
1 1 
1 
1 
1 
1 
1 
1 
1 

SINCRONIA• 

Fig. 2.4.1.l. Distritución de los canales de voz en el sistema 
Bell System Tl carrier. 

El último bit de cuadro, el ¡g3, es usado para estable­
cer y mantener sincronización. La secuencia de esos bits 193 pa­
ra distintos cuadros es estaclecido por la lógica de la terminal 
receptora. Si esta secuencia no sigue tal código patrón, entonces 
la terminal detecta que la sincronización ha sido perdida. Esto 
es, si existe un desliz en la sincronización, los cits examinados 
podrian ser de hecho bits de los canales de voz, los cuales deben 
presentar baja probabilidad de formar el código. Se ha encontrado 
que una secuencia teórica de O l O 1 O l ... es adecuada y esto ha 
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funcionado en la práctica. Al circuito de cuadro le toma de 0.4 
a 0.6 mseg detectar la asincronía, además de un tiempo de recuadro 
con valor de 50 mseg en el peor de los casos. 

En el caso de Tl carrier la sincronización es realmente 
simple dado que los errores de codificación que puedan surgir se 
hacen transparentes cuando aparecen ante el oído humano. En otros 
sistemas más sofisticados en los que se requiere la transmisión de 
~oques de datos, es necesario el uso de códigos detectores de err~ 

res, estos debidos a la influencia del ruido a través de la linea. 

Los niveles de señal para este esquema Tl PCM no son igual 
mente espaciados, 'sino que a amplitudes tajas la nivelación es más 
angosta que para las amplitudes mayores. Esto produce mejor repro­
ducción del bajo volumen de voz. 

2.4.2. REPETIDORES REGENERATIVOS 

La principal razón por la cual alta velocidad de bits pu~ 
de ser lograda en circuitos con pares de cable usando PCM es que 
los repetidores son puestos a intervalos frecuentes para reconstruir 
la señal. 

En la mayoría de los sistemas PCM tratajando en la actua-
1 idad los repetidores son colocados a intervalos entre 1 y 5 Km. 
El sistema Tl usa repetidores a intervalos de 1,8 Km, el cual es 
el espacio entre bobinas de carga empleadas para transmisión analó­
gica; los repetidores reemplazan a las bobinas de carg~. Estos re­
petidores reconstruyen 1,544,000 pulsos por segundo. 

Un repetidor regenerativo realiza tres funciones básicas: 
remodelado, temporización y regeneración. Cuando un pulso arriva 
al repetidor, este llega atenuado y distorsionado, por lo cual de­
te pasar por un preamplificador y ecualizador con el fin de remode-
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larlo para el proceso de detección. Un filtro remueve la compone~ 
te de OC. Un circuito recuperador de tiempo provee una señal para 
muestrear el pulso al punto óptimo para decidir si es un bit con 
valor 1 ó O. Este circuito de tiempo controla la regeneración del 
pulso saliente y asegura que es enviado al tiempo y ancho del pulso 
correcto. 

Como es mostrado en la Fig. 2.4.2.l los pulsos transmiti­
dos ocupan l~ mitad de un time slot. Un pulso positivo o negativo 
representa un 1 y la ausencia de pulso denota un ~· Esto concentra 
la energía de la señal alrededor de 772 Khz en vez de 1.544 Mhz 
cuando una cadena de l"s es transmitida. 

El sistema Tl utiliza una señal de 3 niveles (A, O, -A) 
conocida como seilal bipo·1ar ·RZ, con el fin de provocar un margen con­
tra variaciones antes de la detección y decisión. Transmisiones 
digitales más avanzadas utilizan señales polares~ ·un pulsri posi-. 
tivo denota un 1 y un pulso negativo. un· o. Una: seilal polar·es más efi­
ciente; mayor velocidad en bits puede ser transmitid~ sobre un ca­
nal dado. 

SENAL 
DE 

ENTRADA 

SE~AL 
RECON3Tr.U'.DA 
SALIENTE 

11111: o 

O.S48pttg 
. ---

o 

Fig. 2.4.2.1. Reconstrucción de una señal digital en un 
repetidor del sistema.Ti. 
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2.5. CODIF!CACION PREDICTIVA 

Otros métodos para aplicación especifica en PCM se han 
implementado conforme las necesidades tecnológicas. El hecho de 
cuantizar y codificar cada valor de muestra de una señal como tra­
dicionalmente se hace, implica un desperdicio de energía y canal 
que es evitable al existir correlación entre muestra y·muestra, en­
tre mensaje y mensaje en general. La voz posee un alto índice co­
rrelativo que es adecuadamente aprovechado por sistemas predicti­
vos. Estos sistemas, entre otros, son el OPCM (modulación por codi 
ficación de pulsos diferencial) y M6 (modulación delta) cuyo obje­
tivo es la reducción del ruido y de esta manera mantener un J;; 
adecuada sin necesidad de aumentar la potencia de la señal. q 

2.5.l. PCMDIFERENCIAL 

Un codificador DPCM con un predictor de 3 taps es mostra­
do en la Fig. 2.s.1.1. Unicamente 3 taps serán considerados porque 
para voz la adición de otros proporcionan poco incremento en la ca-
1 idad mientras que añade considerable complejidad. 

La operación del sistema de la Fig. 2.5.1.l es la siguierr 
te. La señal de entrada x(t) cuyo valor cuadrado medio es asumido 
1, es muestreada a la frecuencia l/T que produce una secuencia de 
valores discretos x

0
, x1 , ... = {xi}. Al r.iismo tiempo, el predictor 

hace una estimación de cada valor de muestra basado en aquellas que 
le han precedido. Esas estimaciones son la secuencia R, R 1 ,.~. 
{xi} donde ~i = ª1 (x;-1 + qi-1) + ª2(xi-2+qi-2l + ª3(x;~3+q;_3l • 
Cuando el número de niveles de cuantización es grande (N > 8 es bas-

A -
tante), cada xi puede ser escrita aproximadamente 

(2.5.1.1) 



X(l) 

• • {:.} 1------..r 

Alll"ADO~ 
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Fig. 2.5.1.1. Sistema DPCM a 3 taps. 
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Cada estimación es restada del valor real produciendo una 
secuencia de error e

0
, e1 , ... "{e 1\ donde ei "xi - ~i' El valor 

cuadrado medio de la secuencia {ei} será llamado ªe 2 • El cuantiza· 
dor representa cada valor de ei por el más cercano nivel de cuanti­
zación. Los N niveles de cuantización son transmitidos como pala· 
bras binarias donde n = log2N. N es escogido ser una potencia de 
2 de modo que n es un íntegro. Los niveles de cuantizaci6 n son us! 
dos por el receptor para reconstrufr la señal analógica original. 
La diferencia entre ei y el nivel de cuantización usado para repre­
sentarlo es como ya sabemos el error de cuantización qi. Los nive­
les de cuantización realmente transmitidos son 1~. secuencia{ei + qil 
y es usada por el decodificador para reconstrufr la seftal analógica. 
El error de cuantización se muestra en la señal reconstruida como 
ruido de cuantización q(t). El valor cuadrado medio de q(t) es aq 2 

y es el mismo que el valor cuadrado medio de fqi). 

La relación seftal a ruido de cuantización del sistema 
DPCM puede ser expresado como 

S _ potencia de muestras 
Wqo- potencia de ruido de cuantización 

a 2 
é 

(12 
q 

(2.5.1.2) 

(2.5.1.3) 

(2. 5.1.4) 

El factor a/ /aq 2 de la ec. 2.5.1.4 es análOllO a Ja S/Nq pa­
ra PCM ya que representa la razón en potencia de la seftal entrante 
al cuantizador al ruido de cuantización. Por lo que 

1 
Nqp 

1 El valor O""" representa la cantidad por cual la potencia de la se-
e 
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ñal puede ser reducida por predicción lineal y es conocido como el 
factor de mejoramiento (SNI) de la Ñ'ª- para DPCM sobre el PCM. Así 

q 

SNI + ~ (dB) 
qp 

(2.5.1.6) 

Este factor de mejoramiento ha sido computado usando la 
teoría de predicción lineal. Es una función de los coeficientes 
del predictor {aj} y la función de autocorrelación de la señal de 
entrada. La Fig. 2.5.1.2 ilustra el comportamiento en potencia de 
varias señales que apa;,ecen en la banda de voz (0-3400 Hz) las cua­
les tienen un SNI dado por la Tabla 2.5.1.1, indicando en paréntesis 
este valor cuando se tiene un predictor de 1 tap. Es evidente de 
esta tabla que en general un predictor optimizado para voz no es óp­
timo para señales que se encuentren dentro de su banda, lo mismo oc~ 

rre para el cuan ti zador. 

Para un diseño óptimo de {aj} usemos para voz un 
SNI = 11.41. Por lo que si trabajamos con un cuantizador tipo 
µ = 255 (ec. 2.3.2.4.b) la relación señal a ruido de cuantización 
para un sistema DPCM será 

s rf (dB) 
qO 

11.41 + 6n - 10.1 (2.5.1.7) 

De esta ecuación se desprende un resultado importante, da­
do que un incremento de 6 dB en la N~ es obtenido por cada bit adi­
cional usado en el código binario para rerpesentar las muestras de 
la señal es claro que exist~ una reducción de 2 bits en el código 
y que el usar 6 bits/muestra en DPCM presta la misma calidad en fun­
cionamiento que el uso de 8 bits/muestra en PCM. 

El desempeño de un sistema DPCM puede ser aun mejorado no 
ya incrementando el número de coeficientes del predictor sino adap­
tándolos dinámicamente conforme a la se~al, o bien logrando que el 
cuantizador cambie su función de la pendiente de esta. Cuando estas 
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Fi~. 2.5.1.2. Espectro de potencia normalizado para varias seftales 
en 1 a banda de voz. 
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características de adaptación son introducidas el método es llamado 
DPCM adaptivo. Sistemas ADPCMs incorporando ambos métodos de adap­
tación son capaces de producir una buena NS sobre un amplio rango di­
námico de la voz; muestreando cada 8 KH~ y produciendo 32 Kbit/s 
son capaces de lograr una relación señal a ruido de 30 dB en un ran­
~o dinámico de 40 dB. Por esta razón, considerable interés se ha 
concentrado en métodos ADPCMs. 

2.5.2. MODULACION DELTA 

Este tipo de modulación es un caso especial de DPCM con 
sólo dos niveles de cuantización cuya representación digital es de 
1 bit. 

En un modulador típico (Fig. 2.5.2.1) las muestras se to­
man a mayor velocidad que la frecuencia de Nyquist y se diferencia 
con un valor dado por el predictor formado por un multiplicador y 

un acumulador. El signo de la diferencia hace que el comparador o~ 
tenga una salida de± 1, + 1 indica la situación en que la señal en 
trante sube de nivel más rápidamente que el valor predicho, -1 indi 
ca la situación opuesta. Estos valores se multiplican con el factor 
de peso SS conocido como amplitud de escalón y entran a un acumula­
dor que suma o resta los pasos incrementales necesarios para dar el 
mejor valor que se aproxima a las muestras de x(t). Para la recons­
trucción se utiliza en el decodificador el mismo predictor seguido 
por un filtro paso bajo con el fin de suavizar la señal. 

La Fig. 2.5.2.2 muestra las formas de onda obtenidas en 
el modulador, así como la existencia de ruido de cuantización mani­
festado en dos formas según la región que se trabaje: ruido gra­
nular y ruido por sobrependiente. El ruido granular se produce al 
oscilar los escalones sobre una región en que no existe gran rapidez 
de cambio. El ruido por sobrependiente ocurre debido a que el SS fi 
ja un límite a la pendiente de la señal de entrada que el modulador 
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t ±1 
k!ESTREADOR 1----"'\ 1----""'""4 COM?ARADOR ------

G (1) 

(a) 

:!: 1 

ig. 2.5.2.1. Sistema de modulación delta (a) codificador, (b) 
decodificador. 

puede seguir o sea SS(fs). El mejor SS es aquel que obtiene un ba­
lance apropiado entre el ruido causado por sobrependiente el cual 
es dominante cuando el SS es pequeño y el causado por granularidad 
el cual es dominante cuando el ·ss es grande; aunque hay que hacer 
notar que el ruido total depende también de la velocidad de mues­
treo. 
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Fig. 2.5.2.2. Formas de onda en la modulación delta. 

La modulación delta trabaja mejor con señales de baja 
frecuencia. Para tomar un ~ivel de comparación de lo anterior use 
mos la muy común señal senoidal, con razón señal a ruido {5) dada 
por·· 

SS f b 
~ = 10 109 ~f 2W - 14 dB 
NqA s 

(2.5.2.l) 

donde fb es la rapidez de transmisión de bits o frecuencia de mues­
treo, f

5 
frecuencia senoidal, W ancho de banda del sistema. Es 

evidente que conforme aumenta la frecuencia entrante la S/Nq dismi­
nuye y que para incrementarla es necesario aumentar el muestreo lo 
cual resulta inccnveniente. 
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La Ma es particularmente adecuada para codificar senales 
de voz, ya que su espectro en potencia presenta un máximo a 800 Hz 
y cae desde este punto a 6 dB/octava hasta los 4 KHz. Asf la dis­
torsión total medible para la voz en un Ma se obtiene de manera 
aproximada por la distorsión total en una senoide de 800 Hz. Por 
lo que en la ce. 2.5.2.1 

sv fb 
~ = 10 log {0.8)2 {3.4) - 14 dB 

sv 
Nqa = 10 log fb - 17.37 dB (2.5.2.2) 

fb = rapidez de transmisi6n [ Kb/seg] 

Es interesante comparar el funcionamiento de este tipo 
de modulación en base a la ecuación anterior (2.5.2.2) con el ob· 
tenido en PCM. Para ello modifiquemos la -if- obtenida para la 
compansión con \l = 255. Así de q 

..i. = 6n - 10.1 dB 
Nq 

(2.3.2.4.b) 

muestreando a la frecuencia de Nyquist de 8 KHz, tenemos que 
n e !.¡- por lo que para voz, 

sv 
Nqp = 3/4 fb • 10.l dB (2.5.2.3) 

Asf, de la ec. 2.5.2.2 y la ec. 2.5.2.3 se obtiene la 
Fig. 2.5.2.3 que es bastante ilustrativa ya que muestra las venta-
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jas del PCM sobre la M6 o viceversa para distintas rapidez de tran1 
misión. De aquí resulta evidente que la modulación delta pr.ovee mi!_ 
yor ventaja en S/Nq sobre PCM para una rapidez de 16 a 32 Kb/s; nó­
tese que para cantidades menores de Kb/s la razón señal a ruido re­
sulta demasiado baja para el nivel que se requiere en el proceso de 
una señal de voz. Para mayor rapidez el PCM presenta en mucho, 
gran ventaja sobre la.M6. 

Por esto resulta evidente que la M6 es aplicable a siste­
mas donde el costo es prioritario y no se requiera gran calidad en 
la decodificación de la señal procesada. 

16 32 64 128 
Rapldn d• Tran1ml1lon 

Fig. 2.5.2.3. Curvas de Ns para voz con M6 y PCM. 
q 
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2.6. TECNICAS DE MODULACION DIGITAL 

La separación física entre emisor y receptor implica la 
existencia de un medio de transmisión por medio del cual viaje la 
información. Este medio o canal de transmisión puede ser un par 
de hilos, cable coaxial, guía de onda, el espacio abierto, etc., 
en los cuales es necesario aprovechar eficazmente la disponibili­
dad frecuencial o de tiempo que se nos permita. 

La modulación permite acoplar las cara~terísticas de la 
señal viajera al canal de transmisión. Siendo en esencia la modu 
lación una técnica por la cual se procesa una señal var}an'do sus 
características conforme a datos suministrados, obtiene dos objeti 
vos fundamentalmente: 1) mayor eficiencia en la radiación de in­
formación debido al traslado en frecuencia de la señal modulante a 
la de portadora, 2) mejor aprovechamiento del espectro de transmi 
sión por medio de una bue~a distribución de frecuencias portadoras. 
En particular, la transmisión digital vía portadora es muy semeja! 
te a la transmisión analógica, inclusive más simple en algunos ca­
sos. 

Básicamente existen tres técnicas de modulación digita­
les; modulaci6n en amplitud (AM), modulación en frecuencia (FM) y 

modulación en fase (PM). En años recientes sistemas híbridos (AM­
PM o APK han recibido gran atención debido a la economía del ancho 
de banda que se logra. Cada una de estas técnicas posee un buen 
número de variantes, lo más relevante de ellas será discutida aquí. 

2.6.1. EL SISTEMA TRANSMISOR-RECEPTOR 

La Fig. 2.6.1.1 muestra un diagrama a bloques del sistema 
digital de transmisión. La función del transmisor consiste en codi 
ficar los datos entrantes, modulación, modelado del pulso y amplífic~ 

ción de potencia. El codificador convierte los datos de entrada al 
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receptor (polar, bipolar, •te.) a se~ales ~ntendibTes por el 
modulador, el cual desarrolla ondas portadoras que son mode­
ladas por la subsecuente red de modelado. Este modelado tiene por 
objeto suprimir la energía de la señal fuera del ancho de banda 
del canal asignado. En el receptor otra red de modelado es diseñ! 
da para rehacer la forma al pulso transmitido, es decir, para re­
chazar el ruido y suprimir la interferencia de canales adyacentes. 
La señal resultante de esta etapa es muestreada a instantes de 
tiempo apropiados y decisiones en la información son hechas por el 
demodulador y decodificador. En el receptor referencias de tiempo 
y frecuencia deben ser tomadas de la señal transmitida. Errores 
en las referencias recobradas resulta en un funcionamiento no sin­
cronizado en el sistema. La sensitividad de varias formas de mo­
dulación y modelado de pulsos a errores en las referencias locales 
es un factor importante en la selección de un sistema de transmi­
sión. 

DATOS 

1 COO IFl CAOCR 
y 

MODULADOR 

MODELADO 
y 

TRANSMISION 

r;tJIDO E 
INTERFERENCIA 

CANAL 
RECEPCION 

y 
MODELADO 

MUESTREO 
DE SIMllOl.O 

1 
DEMODULADOR 

y 

DATOS 

1 
DECOD!FlCAOOR 

REfEJ\Z.'llCIADOll 
DE TIEMPO Y 
FRECUENCIA 

Fig. 2.6.1.1. Sistema transmisor-receptor por onda portadora. 
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2.6.2. TECNICAS DE MODULACION EN AMPLITUD 

Usando esta técnica la señal portadora varía su amplitud 
de acuerdo a los datos binarios. La técnica digital AM más simple 
es la DSB o doble banda lateral modulada por una señal binaria. 
La señal DSB es representada por: 

f(t) = ~ (1 + m(t)) cos wct 
AM-DSB 

(2.6.2.1) 

Donde rn(t) es la señal modulante y wc es la frecuencia 
en radianes por segundo. 

Dado que la portadora no contiene información, la efi­
ciencia puede ser mejorada por el uso de una variante con DSB por­
tadora suprimida, así: 

f(t) 
AM-DSB-SC 

( 2. 6. 2. 2) 

La situación cuando rn(t) = !:. 1 en la ec. 2.6.2.l y 
m(t) = 1,0 en la ec, 2.6.2.2 produce la modulación OOK (on-off­
keying) la cual es un tipo de señal que tiene como característica 
el encendido y apagado en una onda po;tadora de alta frecuencia. 
La Fig. 2.6.2.1 ilustra el procedimiento para obtener este tipo 
de modulación. Si m(t) = .!:. l en la ec. 2.6.2.2 se obtiene una se-
ñal BPSK (binary shift keying), la cual se discutirá al tratar las 
técnicas de modulación en fase. 
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o 1 o 1 1 o o 1 o 1 1 o 

-+lílr--
b(t) 1 .... ( 1) 

COS Wc t 

Fig. 2.6.2.1. Modulador OOK. 

Para rescatar una señal de este tipo, en el receptor se 
utiliza un detector no-coherente de los llamados de envolvP.nte, 
cuyo circuito más conocido es el RC usado en los receptores de ra­
dio comercial (Fig. 2.6.2.2). 

b(l) 

Fig. 2.6.2.2. Detector de envolvente. 

2.6.3. TECN!CAS DE MODULAC!ON EN FRECUENCIA 

La técnica básica de modulación en frecuencia es la FSK 
(frecuency shift keying) donde la señal binaria b(t) es usada para 
generar la forma de onda: 

f(t) " A cos (wc ~ !1) t 
FSK 

( 2. 6. 3 .1) 
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En la cual el signo más o menos se aplica dependiendo si el bit 
es cero ó l. La señal transmitida, entonces tiene una frecuencia 
wc - íl o wc + íl, siendo íl la desviación de frecuencia angular de 
la frecuencia portadora wc. La Fi~. 2.6.3.1 muestra la forma de 
onda obtenida con esta técnica. 

o 1 1 o o 1 o 

OSCILAOOR 

---------t CONTROLADO 
b lll POR VOLTAJE 

w! .A. 

o 1 1 o o 1 o 

Fig. 2.6.3.1. Modulador FSK. 

Con esquemas FSK, es práctica común especificar la sepa­
ración en frecuencias 6f = ~· en términos de un indice de modula­
ción, definido por: 

6 = MT (2.6.3.2) 

donde T es la duracidn del sfmbolo (igual al inverso de la rapidez 
de la fuente binaria b(t)). 

Como en otros esquemas de modulación, FSK puede ser de­
tectado de manera coherente como no-coherente. Detección no-cohe­
rente puede ser efectuada por dos filtros paso banda seguidos por 
detectores de envolvente y un dispositivo de decisión. Con esta 
aproximación la separación de frecuencias debe ser al menos l/T 
(6 !. l] para prevenir significante traslape en la banda de paso de 
los dos filtros. En cuanto a detección coherente la seílal podría 
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ser recobrada multiplicando por dos señales, una con frecuencia 
'~c - íl y otra con frecuencia wc + íl, seguidas de filtros pasa ba-
jas, que una vez restadas sus salidas entregan los valores 
binarios (Fig. 2.6.3.2). 

FPB 

b(l) 

FPB 

Fig. 2.6.3.2. Detección coherente en FSK 

FSK de fase continua (CPFSK) es otro esquema de modula­
ción FSK en el cual la fase es obligada a ser constante durante 
una transición de símbolo, esto es, los cambios abruptos de fase 
en los instantes de transición de bits, caracterfstic'os de otras i!'!. 
plementaciones FSK, son evitados. Este detalle de fase resulta en 
ventajas en la banda espectral de frecuencia así como en mejorada 
eficiencia por el uso de intervalos de observación mayores de un 
bit. Con detección coherente, valores de a en las vecindades de 
0.7 han mostrado proveer un óptimo funcionamiento para cualquier 
intervalo de observación. Un caso especial de CPFSK, de 0ran inte­
rés en años recientes, es la técnica MSK (minimum shift keying), a 
la cual corresponde una a de 0.5, cuya característica principal es 
11 mínima separación en frecuencia de los tonos de señalización, 
esto se refleja en que hay exactamente medio ciclo de diferencia e~ 
tre el tono de 1 y el tono de o, según de observa en la Fig. 2.6.3.3. 
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Fig. 2,6.3.3. Señal MSK 

importante hacer notar aquí, que generalmente 
En algunos sistemas, particularmente sobre 

f¡ y f 2 = t , como es el caso de los sistemas 

2.6.4. TECNICAS DE MODULACION EN FASE 

líneas 
CPFSK. 

Esta categoría de modulación angular hace uso de cierta 
separación en fase de una señal portadora con el fin de represen­
tar una serie de bits. Nos hemos referido ya a la técnica básica 
de modulación en fase BPSK en la sección 2.6.2, lo cual nos dá una 
idea del tipo de señales que obtendremos al estudiar las señales 
del tipo Mary-PSK. 

PSK ha resultado ser la técnica de modulación más ;popu-
1 ar para densidades de información intermedias y aplicaciones de 
gran nivel de trabajo. La popularidad es primariamente debido a 
dos razones, insensitividad a variaciones de nivel y buena capaci­
dad para evitar transmisión de errores. 
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La expresi6n general de una señal M-PSK está dada por: 

f i ( t) 
PSK 

amplitud de la señal PSK. 

frecuencia de la portadora en rad/seg. 

fase variable a datos binarios 

(2. 6. 4 .1) 

Desarrollando la ec. anterior, 

fi (t) =A (cos 41. cos wct - sen $i sen wct) (2.6,4.2) 
PSK 1 

Nos damos cuenta que cos$i y sen41i son constantes sobre 
un intervalo de señalizaci6n, y por tanto representan los coefi­
cientes para expresar cas(wct + $i) como una combinación lineal·~ de 
las señales coswct y senwct. 

donde ci 

Es decir: 

f i ( t) 
PSK 

cos $i y Si = - sen $i 

(2.6.4.3) 

Dado que coswct y senw~est§n fuera de fase 90º uno res­
pecto a otro, son ortogonales en un diagrama de fase, y por tanto 
se dice que están en cuadratura. 

En esencia, coswct y senwct representan vectores base en 
un diagrama de fasores bidimensional, La señal coseno se dice es­
tá dentro de fase y es conocida como señal I, la señal seno se di­
ce que está fuera de fase y se le denomina señal Q. 
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La tabla 2.6.4.1 muestra los coeficientes en cuadratura 
Ci y Si necesarios para generar una señal PSK de 2, 4 y 8 fases. 
En la Fig. 2.6.4,l se muestra el diagrama de fases de las señales 
anteriores, donde los puntos que representan a las señales son 
conocidos como constelación de señales; a un lado aparecen las 
formas de onda obtenidas para cada intervalo de señalización. 

SEÑAL COMPUESTA 
•,< 

ci Si VALOR BINARIO 
.. 

20 Acos (wc t+11 /2) o.o -1.0 o 
Acos(wct-11/2) o.o 1.0 l 

Acos(wct+ 11/4) o. 707 -0.707 01 
Acos(wct+311/4) -0.707 -0.707 00 

40 Acos(wct-311/4) -0.707 o. 707 10 
Acos(wct- 11/4) o. 707 0.707 11 

Acos(t.dct+ 11/8) 0.924 -0.383 011 
Acos(wct+h/8) 0.383 -o. 924 010 
Acos(wct+S11/8) -0.383 -0.924 000 

80 Acos(wct+711/8) -0.924 -0.383 001 
Acos (¡,¡ct-711/8) -0.924 0.383 101 
Acos(wct-511/8) -0.383 o .924 100 
Acos(wct-311/8) 0.383 0.924 110 
Acos(wct- i/8) 0.924 0.383 111 

Tabla 2.6.4.1. Coeficientes·en cuadratura para PSK de 2, 4 y 8 
fa ses. 
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Fig. 2.6.4.1. Diagrama fasorial y formas de onda para PSK de 
2, 4 y'a fases. 
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Un método general para producir la modul acic5n en fase 
y generar seHales Mary-PSK basado en los coeficientes en cuadra­
tura, se muestra en la Ffg. 2.6.4.2. 

COI 

GENERADOR 
DE 

COUICIEHTES 

,, 

Slliol I 
mod·AM 

... Wc L Saliál Q 
lllOd • Alit 

~ S1ñcl Mary•PSK 

Ffg, 2.6.4.2. Modulador Hary-PSK. 

2.6.S. TECNICAS DE MODULACION HIBRIDAS 

En aftos recientes la utilizac16n de técnicas hfbridas 
que hacen uso de la combinación de las tres formas de, modulación 
tfpfcas (AM, FM y PM) para representar un tren de datos binarios, 
ha causado un gran impacto en las redes de telecomunicaciones. 
La técnica de más utilidad· es la conocida como corrimiento de am­
plitud-fase o APK y cuando es usada en cuadratura se reconoce tam­
bién como modulación en amplitud por cuadratura QAM. Bajo esta 
técnica los coeficientes en cuadratura son valuados de modo tal 
que entregan una fase i y una amplitud multinivel i. De esta for­
ma QA~ es bastante semejante a PSK, excepto que se tiene una am­
plitud o varias para una cierta fase. 
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De acuerdo a las consideraciones anteriores, la señal 
QAM se puede representar por la siguiente ecuaci6n; 

donde A1 

sul ta: 

( 2. 6. 5 .1) 

amplitud multinivel i 

frecuencia de la portadora en rad/seg, 

fase variable a datos binarios 

Siguiendo un desarrollo algebraico, la ec. anterior re-

f. ( t) 
1 QAM 

( 2. 6' 5. 2) 

Aquí, es útil expresar las siguientes igualdades: 

4c~ + s~' 
-s. 

arctan (-1
) 

ci 

(2.6.5.3) 

( 2. 6. 5. 4) 

De esta forma podemos conocer la expresi6n para la señal 
fi(t) en base a la constelación de señales indicada en un diagrama 
de fase dado que sbn conocidos los coeficientes Ci y si. En la Fi­
gura 2.6.5.1 se muestran los diagramas de fase para una señal 
Mary-APK con M = 8 y 16 estados. 
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2.ó.6. ELEMENTOS DE JUICIO PARA SELECCIONAR UNA TECNICA DE 
MODULACION 

De las anteriores técnicas de modulación, existen facto­
res que favorecen unas sobre otras, la selección se realiza de 
acuerdo a la apl icac16n específica. Exis.ten las características espectrales. 
tal como el ancho de banda requerido para transmitir a una especi­
ficada rapidez de transmisión; tal como la extensión a la cual la 
señal puede interferir con otros canales adyacentes, medida por la 
atenuación del espectro en potencia de la señal a ·una distancia e! 
pecificada de la frecuencia central. Otro factor son los efectos 
de interferencia causados por canales adyacentes que acarrean con 
ello cierta cantidad de degradación en la señal modulada. El efe~ 

to de desvanecimiento (fading) causado por componentes multiruta 
(la interferencia CW puede representar la señal de la ruta secunda­
ria). El efecto de distorsión por retraso, el cual es causado por 
el sistema y no por el canal. Finalmente, el costo y complejidad 
del esquema de modulación debe ser tomado en cuenta. 

2.7. EFECTO DEL RUIDO EN EL CANAL DE TRANSMISION 

Durante la transmisión de información por un canal dado, 
existen fuentes aleatorias de ruido que tienden a producir pertur­
baciones indeseables en nuestra señal de información. 

Así, definimos al ruido como una señal indeseable sin re­
lación alguna con la señal deseada. 

Para un estudio analítico de los efectos del ruido y méto­
dos de solución a este, existen dos figuras de mérito importantes: 
la probabilidad de error y la capacidad del canal. La primera es 
un indicador del grado de inseguridad en la señal recibida. La 
segunda, se refiere a las limitantes físicas del canal, debidas al 
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ancho de banda y la potencia del ruido, las cuales permiten una 
velocidad máxima de transmisión para una cierta rapidez de errores. 

2.7.1. CARACTERISTICAS DEL RUIDO 

De las varias fuentes de ruido que existen, haremos la 
siguiente clasificación: a) ruido producido por el hombre, b) per 
turbaciones naturales y c) ruido de fluctuación. 

El ruido producido por el hombre es aquel que se debe a 
fenómenos bien conocidos de nuestra vida diaria y que provienen de 
fuentes tales como contactos defectuosos, artefactos eléctricos, 
radiación por ignición, alumbrado fluorescente, etc. Tal tipo de 
ruido puede evitarse eliminando la fuente que lo produce. 

El ruido natural errático, el cual es producido por fenó­
menos de la naturaleza misma, puede proceder de relámpagos, torme!!_ 
tas eléctricas en la atmósfera, ruido intergaláctico, etc. 

El ruido de fluctuación aparece en los sistemas físicos 
de transmisión tales como elementos resistivos, dispositivos semi­
conductores, válvulas de vacío, etc. Básicamente existen dos tipos 
de ruido de fluctuación: el ruido de disparo y el ruido térmico. 
El primero debido a la emisión aleatoria de electrones en válvulas 
de vacio y la generación aleatoria, recombinación y difusión de 
portadores en semiconductores. El segundo se debe al movimiento 
aleatorio de los electrones libres en medios conductores tales co­
mo resistores, y que de una manera u otra se es dependiente de la 
temperutura. 

En cuestión del ruido, es necesario englobar de cierta m~ 
nera todas las fuentes y todos los efectos de ellas en un modelo m! 
temfitico Gnico que sirva para iniciar un estudio analítico del pro­
blema de la transmisión de errores. 
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El modelo de ruido que se utiliza es el ruido blanco gau­
ssiano, el cual presenta una densidad espectral de potencia consta~ 
te para todas las bandas de frecuencia y una amplitud que varia de 
acuerdo a una distribución de probabilidad gaussiana con valor esp~ 
rado igual a cero. Esto es, la amplitud del ruido estará supedita­
da a la siguiente expresión: 

f ( n) = -1. 
.[2"';' ()' 

2 
-n / 2 

e 2o (2.7.1.1) 

donde n(t) es la amplitud del ruido aleatorio y cr. 2 es la varianza 
del ruido la cual asumimos conocida. 

La Figura 2.7.1.1 muestra un oscilograma tlpico de ruido 
en voltaje y su función de densidad probabillstica del tipo gaussi! 
no. 

n (t l 

f(n l 

(o) ( b) 

Fig. 2.7.l,l. Ruido blanco gaussiano. 
a) oscilograma, b) función 
de densidad de probabilidad. 
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2. 7. 2. PROBA BI LIOAO DE ERROR 

Analicemos por separado los tipos de transmisión digital 
en banda base y por onda portadora. 

Para las señales banda base consideremos el caso unipolar 
mostrado en la Fig. 2.7.2.l en la cual se hace referencia a un tren 
de pulsos cuadrados con ruido aditivo del canal superimpuesto. Es­
ta señal de voltaje debe ser detectada por la circuiteria y dar una 
decisión del nivel enviado. 

f( l) 

Fig. 2.7.2.1. Señal unipolar con ruido 
blanco gaussiano. 

El análisis teórico demuestra que la probabilidad de error 
para una señal unipolar está dada por la siguiente ecuación: 

A (1 - erf --) 
2 .[21 a 

t =relación amplitud de señal a ruido r.m.s. a 

erf x = función de error. 

(2.7.2.1) 



- 6!1 -

La función de error a la que hace referencia esta ecua­
ción, se encuentra tabulada en manuales de matemáticas. 

La probabilidad de error se encuentra graficada para va­
A ríos valores de 0 en la Fig. 2.7.2.2. 
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Fig. 2.7.2.2. Probabilidad de error para 
una señal unipolar. 

Dado que es conveniente hablar en términos de relaciones 
de potencia, resultados que se basan en una ecuación semejante a 
la anterior, han llevado a obtener curvas como las que se indica~ 

en la Fig. 2.7.2.3 para el caso de señales polares y bipolares tam­
bién {pulso+ = 1, pulso"= O; pulso+,- = 1, no pulso = O, respecti­
vamente). 

En los códigos de linea asumidos hasta ahora, dos niveles 
de señalización {binarios) han sido usados. En aplicaciones donde 
el ancho de banda es limitado y rapidez de datos más altos son re-
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Fig. 2.7.2.3. Probabilidad de error para señales 
unipolar, polar y bipolar. 
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queridos, el número de niveles puede ser incrementado manteniendo la 
misma rap~dez de señalización. La rapidez de datos es obtenida de 
la siguiente manera: 

R =( l/T) log 2 L (2. 7. 2. 2) 

donde L número de niveles 

T intervalo de señalización 

Para este caso, la probabilidad de error está dada por: 

donde 

(2. 7. 2. 3) 

relación energía por bit a densidad de potencia del 
ruido. (especificada sobre un lado de la banda es­
pec tra 1 ) 

erfc z = 1-erf z = función de error complementaria. 

Eb 
No 

ruido por: 

está relacionada a la relación en potencia señal a 

(2. 7. 2. 4) 

Las gráficas de Pe para señales multinivel se muestran en 
la Fig. 2.7.2.4. 

Pasemos al caso de las señales moduladas en onda portado-
ra. 
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Fig. 2.7.2,4. Probabilidad de error para señales multinivel. 
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Para este tipo de señales, las gráficas de Pe en función 
de C/N para los modems más frecuentemente usados, son mostrados en 
la Fig. 2.7.2.5. C/N representa la relación de la potencia media 
de la portadora a la potencia media del ruido. 

2,7,3, CAPACIDAD DEL CANAL 

Todo sistema o canal de transmisión es capaz de transmitir 
determinada cantidad de información ror unidad de .tiempo. Esto se 
conoce como capacidad del canal y se expresa en bits/seg. 

Las limitantes a la cantidad de información, son el ancho 
de banda permitido y la potencia de la señal de ruido. 

En 1949 Shannon desarrolló una fórmula que permite expre­
sar la relación existente entre los factores anteriores considera~ 
do un canal de transmisión con ruido blanco gaussiano, la cual está 
dada por: 

e w 1092 ( 1 + ~) ( 2. 7. 3 .1) 

donde e capacidad del canal 

W ancho de banda 

~ = relación en potencia señal a ruido. 

Esta ecuación indica que es posible realizar un compromi­
so entre el ancho de banda y la potencia de la señal transmitida. 
Asi, por un incremento lineal del primero debemos tener un decreme~ 
to exponencial del segundo y viceversa. 
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La Fig. 2.7,3.1 muestra el comportamiento de la ec. 
2.7.3. 1 en función de W. Obsérvese que la capacidad del canal se 
satura cuando el ancho de banda se incrementa fuertemente; ~ es 
la densidad de potencia del ruido (especificadas sobre los dos la­
dos de la banda espectral. 

s 
1.44 !lo - --- - -- - - -- - - -,;::: ~- - - - -

_,-/W--'- CD 

// 
I' 

/ 

W(Hz) 

Fig. 2.7.3.1. Capacidad del canal de 
transmisión. 

La ley de Shannon establece además que, si la rapidez de 
transmisión es menor que la capacidad del canal, la rapidez de 
error tiende a ser cero; mientras que si la transmisión es más ve­
loz que la capacidad del canal, los errores se incrementan rápida­
mente. 

Dado que Shannon desarrollo su ecuación sin considerar un 
sistema de comunicación especifico, es conveniente conocer la ecua­
ción particular que se ha desarrollado para PCM. Se ha encontrado 
(1) que la capacidad del canal para este ·tipo de modulación está d! 
da por: 

e W 1 og ( 1 + 12 ~) 
2 °K2"" N 

(2.7.3.2) 
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donde K representa el número de veces que la separación entre nive­
l es supera al valor r.m.s. de) ruido (~en la Fig. 2.7.2.2). 

De esta ecuación se observa el factor f; e indica el nú­
mero de veces en potencia que hay que aplicar a la señal enviada 
para que esta tenga la misma capacidad de canal expresada por la 
ley de Shannon. 

Así, para una probabilidad de error de 10" 6 , obtenemos 
refiri~ndonos a la Fig. 2.7.2.2 un valor de K = ~.44 por lo que 
se requiere 7.4 veces la potencia en la señal PCM que la requerida 
para un canal de Shannon. 

2.8. DISPOSITIVOS ELECTRONICOS PARA EL PROCESO DE PCM. 

El desarrollo teórico del PCM data de los años 30's, y 
no es sino hasta años recientes que el avance tecnológico ha permi­
tido la implementación física de tal sistema. 

Circuitos integrados de alta escala de integración (VLSI) 
que realizan el proceso de conversión del mundo analógico al digi­
tal y viceversa, se han desarrollado en base a configuraciones com­
binadas de elementos discretos y circuitos de baja y mediana escala 
de integración. Es conveniente analizar la idea en la cual se fun­
damentan estos circuitos con el fin de establecer los elementos de 
juicio para una buena selección que por velocidad, precisión o eco­
nomía se pudiera requerir. 

De inmediato se observa la necesidad de analizar las ven­
tajas y desventajas de los siguientes dispositivos: a) el muestrea 
dor/retenedor, b) convertidores A/O, c) convertidores O/A y d) 
el filtro paso-bajas. 
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2.8,l. EL MUESTREADOR/RETENEDOR 

Un circuito muestreador/retenedor sigue una señal analó­
gíca, y cuando es dirigido por un comando digital externo, congela 
su salida al valor instantáneo de la entrada. 

La entrada de control es operada por niveles lógicos 
standard, usualmente compatible con TTL. Un 1 lógico es el coman­
do de muestreo y un O lógico es el comando de sostenimiento. 

Las señales presentes en un M/R así como su interacción 
se muestran en la Fig. 2.B.1.1. 

Fig. 2.B.1.1. Señales en un circuito M/R. 
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Este dispositivo que en sí es una memoria analógica, pue­
de ser implementado siguiendo el principio mostrado por el circuito 
de la Fig. 2.8.1.2. 

SI 

Rln 

e Vo 

Fig. 2.8.1.2. Circuito M/R básico. 

En este circuito, la entrada analógica, la cual presenta 
una resistencia interna Rin' transmite su valor toda vez que el 
switch Sl se encuentra cerrado. El tiempo requerido para seguir 
la huella de la señal depende de la constante de tiempo RC. Cuan­
do Sl se abre, el capacitor congela el valor instantáneo que se 
tenía en el instante antes de la apertura. 

Un circuito práctico que elimina la dependencia a l~ Rin' 
al mismo tiempo que proporciona la alta resistencia que debe pre­
sentar al capacitor para evitar que se descargue, es el formado por 
las configuraciones en seguidor de dos amplificadores operacionales 
en serie con un switch analógico de tecnología MOS (metal oxide 
semiconductor) (Fig. 2.8.1.3); este circuito presenta dos caracte­
risti cas típicas en el grueso de 1 os M/R, como son la ganancia unj_ 
taria y la no inversión del voltaje de entrada. 
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Fig. l.8.1.3. Circuito práctico de un M/R. 

2.8.2. CONVERTIDORES A/O. 

Estos dispositivos convierten los valores continuos de 
voltaje a un conjunto de valores binarios que expresan esa canti­
dad. 

Una gran variedad de A/D's han sido desarrollados para 
satisfacer una amplia necesidad de requerimientos. En algunas 
aplicaciones los parámetros dominantes ~on la estabilidad y preci-' 
sión de conversión, en otros la rapidez de conversión es de mayor 
interés, sin olvidar por supuesto el aspecto económico. 

Los convertidores analógico-digital que analizaremos es­
tán basados en la comparación discreta de voltaje: A/O rampa, A/O 
por aproximaciones sucesivas y A/O instantánen. 

2,8,2.1, A/D RAMPA. 

La Fig. 2.3.2.1.a muestra los elementos que forman este 
dispositivo. Incorpora la retroalimentación un contador binario y 
un O/A. 
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El proceso de conversión empieza con un pulso de reset 
al contador en t

0 
lo que produce un voltaje analógico O V a la sa­

lida del D/A. El contador se incrementa al recib~r señales de re­
loj al través de la compuerta ANO. El decodificador D/A es escla­
vo del contador, de manera que cuando la cuenta sube, el voltaje 
analógico de salida del decodificador D/A, Vf' incrementa (Fig. 
2.8.2.1.b). Cuando Vf es ligeramente superior al voltaje analógi­
co de entrada al dispositivo, el comparador cambia de estado inhi­
biendo la compuerta ANO y con ello el conteo de pulsos. En este 
instante, la palabra digital· en paralelo a la sa~ida del contador, 
es el equivalente binario al voltaje analógico por convertir. 

Para un voltaje analógico de entrada con valor a plena 
escala, el contador requiere un tiempo de conversión de 2n - 1 pe­
ríodos de reloj, lo' que hace que este convertidor sea relativamen­
te lento. 

2.8.2.2. A/O POR APROXIMACIONES SUCESIVAS 

Los componentes para este A/D se muestran en la Fig. 
2.8.2.2.a, es bastante similar al A/O rampa excepto por la adición 
de un registro de corrimiento y un programador lógico, lo cual 
permite al circuito asignar un peso a los escalones durante el tie! 
po de conversión. 

La operación de este convertidor está basado en n sucesi­
vas comparaciones entre la entrada analógica Vin y el voltaje retr~ 
alimentado Vf. La primera comparación determina si Vin es mayor o 
menor que 1/2 Vmáx' donde Vmáx es la máxima entrada posible al A/D. 
El siguiente paso determina en cual·. cuarto de rango Vin ~s.en-. 

contrado; cada paso sucesivo acota el rango del posible resultado 
por un factor de 2, de manera que para una resolución con 8 bits, 
se tendría una señal Vf como la de la Fig. 2.8.2.2.b. 

La ventaja de este dispositivo estriba en que se necesi-
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• • • • • 

PALABRA DIGITAL 
(PARALELO) 

(a) 

Vr 

( b) 

l 

Fig. 2.8.2.1. Convertidor A/D rampa 
a) diagrama a bloques 
b) voltaje de entrada 

y retroalimentado. 
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RHllTAO 11! CORRIMIENTO 
CLOCK . ""' 

• • • • •• 
START PllOIRAMAOOll 

REGISTllO ALIUoCEN 
LOllCO • bita 

lllt a•I 
bit •• z 

• • 
Vla • • • • • • • • • • bit 1 

lllt o 
v, CONVERTIDOR 

DIGITAL ANALOGICO 

(a) 

V 

VIMa 
v, 

l/Z V111aa 

to 

(b) 

Fig. 2.8.2.2., Convertidor A/O por aproximaciones sucesivas 
a) diagrama 1 bloques. 
b) voltaje de entrada y retro1limentado. 
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tan n pasos de comparación para conversión a una palabra de n 
bits. 

2.8.2.3. A/D INSTANTANEO 

Convertidores de este tipo utilizan un comparador analó­
gico con un 'voltaje de referencia fija en cada una de sus entradas 
para cada nivel de cuantización en la palabra digital, de cero a 
plena escala (Fig. 2.8.2.3). La entrada analógica es conectada a 
cada una de las otras entradas del comparador. Las salidas de esos 
comparadores comandan la lógica del codificador para generar la pa­
labra equivalente digital. 

La rapidez de conversión para este tipo de convertidor es 
extremadamente veloz ya que la conversión es completada en un solo 
paso. Sin embargo el convertidor instantáneo tiene la gran desven­
taja de requerir 2n - 1 comparadores, en adición, la lógica codifi­
cadora se incrementa proporcionalmen~e. Por lo anterior este A/O 
resulta prohibitivo en cuanto al costo se refiere. 

2.8.3. CONVERTIDORES D/A. 

La información digital que se presenta a un convertidor 
digital/analógico debe ser transformada a un nivel de voltaje ana­
lógico proporcional. 

Los convertidores O/A generalmente consisten de 3 eleme,!l 
tos básicamente: a) una red resistiva, b) un medio de switcheo y 

c) uno o dos voltajes de referencia/fuentes de corriente. 

De estos tipos de O/A analizaremos los siguiente: el 
R - 2R, R's - ponderadas, y por fuentes de corriente. 
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A1·1 

a: 
o • o 

Yin e 
• u • ¡;: 

11 • Ci • o 
u 

A1 

11 
Ao 

Fig. 2.8.2.J. Convertidor A/D instantáneo 

2.8.3.1. EL O/A R-2R. 

Este circuito utiliza únicamente dos valores de resisto­
res, R y 2R, como se muestra en la Fig. 2.8.3.1. La resistencia 
de salida R

0 
de esta malla es R; esto se observa aplicando el teo­

rema de Thevenin entre los puntos de conexi6n a la carga. 

Ejecutando el análisis de la red suponiendo un o1 • l pa­
ra cada bit y los restantes en el estado cero, se encuentra que el 
voltaje de salida sin carga es: 
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(2.8.3.1) 

· El primer término en la ec. 2.8.3,l está asociado al bit 
más significativo y el último al bit menos significativo. 

Poi lb ro dlgllol: 1 s !111sal------ ILsel 

Va Vol 

+~ 

s 
2R 111 

-Va • R 
tR 

T 

• 

R 

2R 

e LSI 
2R 

Fig. 2 ,8.3.1. Convertidor D/A R-2R 

El voltaje de salida a plena escala se calcula conside­
rando los Di= l..Y.i e:n. 

n 
¡; 

i = l 

n 
vpe = .L.;..l v 2" R (2.8.3.2) 
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Esta ecuación es necesaria cuando se requiere conocer el 
voltaje de referencia necesario para proveer el swing máximo ~el 

O/A. 

La principal ventaja de esta red es que todos los resis­
tores son de valor R y 2R lo cual es bastante útil ya que es posi­
ble encontrar resistores dobles standard en la lista del fabrican­
te con coeficientes de temperatura lo suficientemente acoplados e!!. 
tre sí. 

2.8.3.2. EL D/A R's - PONDERADAS 

En esta configuración, el valor de cada resistor está pon 
derado inversamente proporcional. al peso del bit particular que se 
decodifica (Fig. 2.8.3.2). 

Polobrt dlgltal: 1 s ~• 1------·§a I 

11 .. Tw 211 

411 

~·· 2 11 

Fig. 2.8.3.2. Convertidor D/A R's ponderadas 
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La resistencia de salida para una palabra den bits se 
calcula considerando todos los resistores en paralelo: 

luego 

2n-l 
R " -- R 

o 2n-1 
(2.8.3.3) 

Haciendo D; " l y Dj " O ~J7'i ,se obtiene que el voltaje 
de salida sin carga es: 

+ ••• (2.8.3.4) 

El voltaje a plena escala entrega un resultado significa­
tivo, es igual al máximo swing de salida. 

n 
¡; l V 

i"l 2f=T R 

(2.8.3.5) 

La ventaja de este circuito estriba en que la corriente 
entregada por el voltaje de referencia para cada bit es inversamen. 
te proporcional al valor del resistor correspondiente, es decir, 
un bit mis significativo requiere mis corriente que los demás men~ 
res en significancia. ·Por otro lado este D/A no se recomienda para 
aplicaciones de precisión dada la divergencia entre los coeficien­
tes de temperatura para resistores distintos encontrados en el mer­
cado. 
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2.8.3,3, EL O/A POR FUENTES DE CORRIENTE 

Esta configuración utiliza fuentes de corriente con valo­
res ponderados entre bit y bit 1 seguidas por un sumidero de corrien­
te (Fig. 2.8.3.3). 

Considerando a las fuentes de corriente con impedancia de 
sal ida infinita y aplicando el teorema de superposición: 

R 
V ,. _1_ 
ol zn.¡ 

n 
¡: 

i=l 
zi-t o 

i 

El voltaje a plena escala es 

Palabra dl91tal : 

ºt .. o. 1 

1 t t l 
n-1 

1 I 2 1 2 I 
. 211 -1 2n-1 2"-1 

(2.B.3.6) 

R,t 

Fig. 2.8.3.3, Convertidor 0/A por fuentes de corriente 
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Rl I 

vpe 2n-l 

V pe R¡ I ( 2. 8. 3. 7) 

Las fuentes de corriente son fáciles de realizar utilizarr 
do transistores debidamente alimentados en la base y cuyos paráme­
tros estén lo suficientemente cercanos entre sí. Sin embargo, limi­
tantes en precisión existen dada la corriente de fuga en el caso 
del estado de los bits en, cero, sobre todo a elevadas temperaturas. 
Por lo tanto esta configuración es conveniente para sistemas de corr 
versión de mediana precisión y gran velocidad. 

2.8.4. FILTROS PASO-BAJAS, 

Estos tipos de filtros permiten el paso a los componen­
tes espectrales de frecuencia de una señal que sean menores a una 
frecuencia de corte wc' atenuando aquellas que se encuentren fuera 
de este rango. 

Este filtro tiene aplicación en el PCM tanto en la trans­
misión como en la recepción. Para el primer caso, se requiere para 
forzar a la señal de información a ser limitada en banda; en el se­
gundo caso se utiliza para alisar la salida cuantizada del O/A. 

Estos dispositivos pueden ser implementados a base de cir 
cuitas pasivos o activos de p-orden, donde el orden indica la capa­
cidad de rapidez de atenuación para frecuencias fuera de la banda. 

Dadas las ventajas de los filtros activos sobre los pasi­
vos, se analizará un tipo de estos, el VCVS. 
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2.8.4.1. FILTRO ACTIVO PB-VCVS. 

El filtro activo paso bajas VCVS (voltaje controlled­
voltage source) utiliza una malla pasiva y una etapa amplificado­
ra¡ se aplica retroalimentación entre las dos etapas (Fig. 2.8.4.1). 

Fig. 2.8.4,l. Filtro activo paso - bajas VCVS 

Su función de transferencia en base a la variable comple­
ja s, está dada por: 

(2. 8 .4. 1) 

donde K ganancia de la etapa amplificadora. 

La ec. 2.8.4.1 se puede indicar como: 

( 2. 8. 4. 2) 



donde: 

~r o 
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K 

( 1 1 + 1-K ) 
R2Cl + RJ:C¡ 92 

(2.8.4.2.a) 

(2.8.4.2.b) 

La respuesta en frecuencia del filtro paso bajas se obtie­
ne haciendo s = jw, de donde: 

H(~1) (2.8.4.3) 

donde: frecuencia de ocurrencia del doble polo. 

~ razón de amor~iguamiento. 

La Fig. 2.8.4.2 muestra la representación de Bode para 
la ec. 2.8.4.3 con los diagramas de magnitud y fase, para distin­
tos valores de ~. 

A partir del valor que tome la razón de amortiguamiento~. 
es posible obtener los filtros de 2° órden óessel, Butterworth y 
Chebyshev. La tabla 2.8.4.1 indica los valores de ~ para el dise­
ño de estos filtros, así como el sobr.enivel que se obtiene. 
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Fig. 2.8.4.2. Representación de Bode para el filtro activo PB. 

FILTRO PB 2º OROEN I; 

Bes sel 0.8659 

Butterworth 0.7072 

Chebyshev ( 0.1 dB pico) 0.6516 

Chebyshev (0.25dB pico) 0.6179 

Che by s hev (o. 5 dB pico) 0.5789 

Chebyshev (l. o dB pico) 0.5228 

Chebyshev (2.0 dB pico) 0.4431 

Chebyshev (3.0 dB pico) 0,3833 

Tabla 2.8.4,1. Tipos de filtros en función de I;. 
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C A P ¡ T U L O III 

CONDICIONES DE DISEÑO 

En este capítulo se diseña un sistema digital PCM para un 
canal de voz, sin embargo es posible también su uso para equipos de 
instrumentación en los que sea necesario codificar o decodificar s~ 
ñales analógicas dentro de la banda natural a ella (300 - 3400 Hz). 

Dado que se requiere observar la señal de información y 
de control durante todos los pasos de conversión, haremos uso de 
circuitos integrados que realizan funciones específicas, a sabien­
das no obstante, de que se pueden emplear dispositivos codificadores 
y decodificadores de voz ya existentes en el mercado (codec's). 

La utilización de bloques funcionales tiene la ventaja de 
proporcionar las bases teórico-prácticas para el diseño de cualquier 
sistema PCM, independiente del ancho de banda de la señal analógica, 
el número de bits, etc. 

Para el diseño haremos uso de la teoría del capítulo dos. 
Se incluye un apéndice al final de esta tesis referente a informa­
ción del fabricante de los dispositivos seleccionados. 

3.1. EL RELOJ 

A~licanoo el teorema de muestreo de Nyquist para una señal 
de voz, requerimos 8000 muestras/seg. El convertidor A/O requiere 
50 ciclos de reloj para una conversión. Por lo que f ck = 8000 x 50 
= 400 Khz. 
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Seleccionamos el Timer LM555 como generador de pulsos, 
con un ciclo de trabajo del 50%, 

Del manual se tiene la siguiente configuración: 

.¡.5 

RA 

Re 

LM 555 6 

3 :! 
c 

Vout 

.,. 

Fig. 3.1.1. Timer LM555, c. T. 50%. 

Para el voltaje de salida alto: 

tl = 0.693 RA C (3.1.1) 

Para el vol taje de salid a bajo: 

t = (RA RB/(RA + Rall e ln 
R8 - 2RA 

2 2R8-RA (3.1.2) 
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Se tiene una restriccidn para producir la oscilaci6n: 

Así, 

T 
400xl0 3 

de la ec. 3.1.1, 

fijando e = 180 pfd, 

R = A 
1. 25xl0- 6 

0.693(180xl0- 12 ) 

de la ec, 3.1.1 y ec. 3.1.2, 

10. 020 Kíl 

R8 - 2RA 
( RA Rs/(RA+RB)) ln ( 2Rs - RA) = 0.693 RA 

e0.693 (RA/RB + l) 
<i'il 

( 3. l. 3) 
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Para cumplir la restricción de oscilación, proponemos una 
K, tal que: 

R 
K (-fl O.O -< K -< 1.0 ( 3. l. 4) 

así, 

Re(l-2 e0.693(2/K + 1)) R~ (4-2 e0.693(2/K + 1)) 

La K debe cumplir entonces: 

{K _ 4) _ e0.693(2/K + 1) (2K _ 2) o (3. l. 5) 

Utilizando una computadora programable, la solución de la 
ec. 3.1.5 es: 

K = 0.8466 

luego, sustituyendo este resultado en la ec. 3.1.4, 

RB 0.8466 (~) 

RB 4. 241 Kíl 

3.2. EL M/R 

Este dispositivo se construye utilizando una versión modi­
ficada de la configuración de la Fig. 2.8.1.3, {Fig. 3,2.1). Se le 
ha a9regado una malla divisora de 5 a la entrada para permitir excur 
siones de O a 5 volts, para que de esta manera el switch analógico 
seleccionado (CD4016BC) siga variaciones de O a 1 volt Qnicamente, 
según especificaciones del manual. Para compensar la atenuación de 
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la primera etapa, a la salida una etapa amplificadora de 5 se le ha 
agregado al circuito. 

RI 

R2 

V 1 

R3 

,..,.. 
R4 

Fig. 3,2,1. El M/R. 

C ~ 0.22 µF (manual) 

Para la malla divisora: 

Vl vin 
R2 

R2 
v1 

(Rl + R2) Rl + R2 ~ 
v1 

R2 
Vj;;° Rl 

R2 
V 1 Rl 

v1 vin - vl 
1 - -

vin 



fijando R1 68 Kíl 

.... LJ.HJU 
5 ... l. o 
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17 Kíl 

Para la etapa de ganancia: 

R 
G = 1 + ~ 

3 

4 

fijando R4 = 68Kíl 

68 
4 17 Kíl 

3,3, LA SINCRONIA ENTRE EL M/R Y EL A/O. 

De los convertidores A/D se selecciona el ADC0800 de 8 
bits, tecnologia MOS, conversión por .aproximaciones sucesivas y sa­
l idas latcheadas. 

Va se mencionó que este A/D requiere 50 pulsos 'de reloj 
aproximadamente por conversión: 40 pulsos según especificación + 4 
pulsos para estabilización + 6 pulsos de guarda. 

El comando para inicio de conversión del A/D requiere de 
un pulso de reloj. Debemos enviar también la señal de control para 
muestreo al M/R. Es decir, debe existir sincronía entre el M/R y 
el A/D, de forma que cuando el M/R esté en la situación de seguidor, 
el A/D se encuentre inactivo, y cuando el M/R se encuentre en la si­
tuación de sostenimiento, el A/D convierta a una palabra digital el 
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voltaje analógico que permanece constante a su entrada. Así, son 
deseables los pulsos de sincronía que se muestran en la Fig. 3.3.1 . 

RELOJ 

PULSO OE 

MUESTREO 

PULSO DE 
INICIO DE 
CONVERSION 

• 

SO PULSOS 

___ íl_ 

____ íl 
Fig. 3.3.1. Pulsos de sincronía 

entre el M/R y el A/D. 

Para lograr esto se requiere de un contador a 50 y de un 
dispositivo de retraso a base de flip - flop's (Fig. 3,3.2). 

Se utilizan dos contadores de pulsos en cascada, el prime­
ro contando 8 pulsos de reloj, y el segundo 6 pulsos del primer con­
tador. El circuito de retraso se logra con dos flip ~ flip's tipo 
D, el primero controlado por el "preset" para asegurar que el pulso 
destinado al muestreo se capture, cosa que no podrfamos asegurar si 
se utilizará un solo flip - flop. 

Una vez que el convertidor A/D ha terminado una conversión 
la palabra digital se graba en el latch de salida y no es sino hasta 
otro fin de conversión que se cambia por otra nueva palabra digital. 
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Se requiere de circuitos inversores a la salida del conver 
tidor A/D ya que ésta es complementaria, si es que se desea acoplar 
a un D/A con lógica positiva. 

CLOCK 

CONTADOR CONTADOR 
Q 

DE 11 OE 6 

J1_ 
AL M/R 

_/1-L 
DEL M/R Yin START 

' V 
/ 

PALABRA DIGITAL 

Fig. 3.3.2. Circuito de sincronía y el A/D, 

3.4. LA CONVERSION PARALELO-SERIE-PARALELO 

La palabra binaria en paralelo presente a la salida del 
A/D requiere ser transformada a un tren de pulsos o sea expresarla 
en PCM, de forma que pueda transmitirse a dos hilos. Se deja el 
diseño con la base de que se puede conectar a un sistema multiplex 
de 6 canales. 
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Para recuperar el tren de bits, hacemos un proceso inver­
so, es decir la conversi6n serie-paralelo. 

Un dispositivo especiaiista en estas conversiones, es el 
registro de corrimiento universal SN74198. Los comandos se apli­
can a dos patas SO y Sl; en nuestro caso utilizaremos los siguien­
tes: 

so Sl QA QB QC ... QH 

o o Ultimo estado 
l o Corrimiento a derecha 

Cargado 

funciones que se realizan en ta transición de subida del reloj. 

El circuito que se propone se muestra en la Fig. 3.4.l 
así como el diagrama de tiempo para los puntos de interés. 

Coincidentemente, el conexionado para el flip-flop de 
la izquierda en la Fig. 3.4.1 se asemeja a uno de los que se tienen 
en la Fig. 3.3.2, por lo que utilizaremos de aquel las salidas Q y 
Q. 
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CLOCK 

CK 
MSB 

"' 
PCM Q. X 

=> 
ENT ..... o ..... SER1E .,, 

Q. 1-

"' DEL A/O .J 

ENT 

LSI LSB 
SI so T" SI so CK 

+IS 

0 
+IS 

Q D o 

Q 
CK PR CK 

(j) @ @ @ 
CLOCK 

CONTADOR 
1/00 

CONTADO" 
1/1 

(a) 

© 

® 
@ ----u u----
® 
® 

@ 

(V 

(b) 

Fig, 3.4.1. Conv'ertidor paralelo-serie-paralelo 
al circuito, b) cronograma, 
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3,5, EL CONVERTIDOR D/A 

Se selecciona el D/A MC1408, entrada digital 8 bits, mal la 
R - 2R con switcheo de corriente. 

Del manual se tiene la siguiente configuración: 

Vcc 

MSB A1 5 13 R14 
14 VREF 

A2 6 

A3 7 R15 
MC 15 A4 8 

1408 .,.. 
A5 9 

2 Ro 
As 10 
A1 11 4 

LSB As Vo 

VEE 

Fig. 3. 5. l. El convertidor D/A. 

Donde: 

RO Al A2 A A4 As A6 + A¡ Aa ) 
V = V - (2+ 4 + .l. + I6 + 32 + 64 m+ 256 o REF R14 8 

(3.5.1) 
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Fijando: 

vcc VREF = 5.0 Volts 

VEE -10 Volts 

R15 = Ro 5.6 Kíl 

Deseamos Vo máx 5 volts 

luego, 

R14 potenciometro de 10 Kíl 

3.6. EL FILTRO PASO BAJAS 

Utilicemos la configuración de la Fig. 2.8.4.1 del capí­
tulo anterior y diseñemos un filtro Butterworth paso bajas de ga­
nancia unitaria (Fig. 3.6.1). 

con K = 1, 

Aplicando las ecuaciones teóricas de la sección 2.8.4.1 

(¡) 

o 

(3.6.1) 

. ( 3. 6, 2) 

(3.6.2.a) 



RI 

Fig. 3.6.1. 

Diseño: 
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CI 

Filtro activo paso bajas 

de ganancia unitaria. 

c1 = e; c2 = ~; M = io 

C = 4700 pfd; c2 
4700 10 = 470 pfd 

w
0 

= 211f corte 211(2400) 21362.82 rad/seg. 

de la ec. 3,6.2.a, 

( 3. 6. 2. b l 

Vo 

( 3. 6. 3) 
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sust. en ec. 3.6.2.b 

R2 21:; M R + M _O 
2 - w

0 
e 2 ~i~ e 2 -

resolviendo es ta ecuación cuadrática, 

2 i:; M + (lf.Ji) 2 - 4 M 
(w2c2) 

R2 
~- ~·o e o 

~ R2 = r; M + ( L!:!) 2 M 
w-c - ºo e - ;;;TI2 
o o 

tomando el signo positivo de la raíz, 

R2 = ~ (r;M + J (r; M) 2 
- M 

1 
(3.6.4) 

wo 

De la tabla 2.8.4.1 para un filtro P. B. Butterworth, r; 0.7072. 

Sust. valores en ec. 3.6.4, 

R2 = (21362.a3h 470oxio-i 2) ((0.7072)(10) + ~((0,7072)10)2-10') 



• 
- lOB -

R2 133 .435 Kíl 

sust. en ec. 3,6.3, 

R¡ 7. 4 339 Kíl 

3.7. EL CIRCUITO PRACTICO 

En base a los cálculos anteriores, el circuito PCM para 
señales analógicas dentro de la.banda de voz, se muestra en la Fig. 
3. 7. l. 
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C A P I T U L t IV 

MEDICIONES Y COSTO 

En este c•pitulo se presentan las mediciones realizadas 
al circuito diseñado en el capitulo previo, así como el costo de 
los dispositivos empleados. 

4.1. MEDICIONES 

Haciendo referencia al circuito de la Fig. J. 7 .1 se to­
man lecturas en los puntos indicados Cct1t'letras mayúsculas y aste­
riscos. 

Pira lis metlicion~ se inyecta: al siste111t-11ttt- se;t¡l se­
noidal tle 5 volts pico 1 pico y mont•da-sobr~un- ntvel de d. c. tle 

2.5 volts a una frecu~ncia de 500 Hz, excepto para observar el tren 
de pulsos del PCM, al cual corresponde una· sefia·l continua de 4 volts. 
La selección anterior de voltaje y frecuencia se basa en la mejor o~ 
servación de las señales de interés. 

Para los puntos A* y B*: 

Fig. 4.1.1. Señal analógica de entrada 
y el muestreo/retención. 
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Para los puntos B* y C* 

Fig. 4.1.2. Señal de muestreo/retención y los 
pulsos para control de muestras. 

Para el punto D*: 

Fig. 4.1.3. Información PCM. 
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Fig. 4.1.4. Palabra digital representativa 
de una muestra. 

Para el punto E* 

Fig. 4.1.5. Decodificación de la seítal PCM. 

~,-· 
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~iri los puntos A* y F* 

Fig. 4.1.6. Señil inilóg-lca de entrada 
y señ;il reconstruida. 

h"!ºS de operació-n:-

Frecuencia: O - 3400 Hz. 

Nivel de entrada: O - 5 volts-. 
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4.2. COSTO 

El costo a la fecha de los componentes empleados para la 
construcción del sistema diseñado en este trabajo, se indica en la 
tabla 4.2.1. 

ELEMENTOS COSTO 

10 Resistores: 4.2 Kíl ( 1) $ 9.00 
5.6 Kíl ( 2) $ 18.00 

17 .o Kíl g¡ $ 18.00 
68.0 Kíl $ 18.00 

7.4 Kíl ¡ 1) $ 9.00 
10.0 Kíl 1) $ 9.00 

130.0 Kíl ( 1) $ 9.00 $ 90.00 
todos de 1/2 watt 

1 Potenciometro: 10 Kíl, 1/2 watt $ 247.00 

6 Condensadores 15 pfd (1 ¡ $ 17.00 
180 pfd g $ 21. 00 
470 pfd $ 18. 00 

4700 pfd 

Hl 
$ 16.00 

0.220 µfd $ 45.00 
0.010 µfd $ 26. 00 $ 143.00 

17 c. I.'s: MC 355 ( 4) $1,600.00 
LM 555 (1) $ 281. 00 

ADC 08 00 ¡u $1,200.00 
MC 1408 $1,270.00 
SN 74191 dl $1,810.00 
SN 7404 $ 660.00 
SN 7474 g¡ $ 800.00 
SN 74198 $3 ,273 ·ºº 
CD 4016 ( 1) $ 584.00 $11,478. 00 

# 

T O T A L $11,958.00 

Tabla 4.2.1. Costo de los componentes al día l/Abr/1986 
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CONCLUSIONES 

l. Se presentaron los fundamentos teóricos de la transmisión di 
gital de la señal de voz, tanto en banda base como en onda 
portadora, por lo que la referencia a esta tesis serviría p~ 
ra entender los principios de funcionamiento de la tecnolo­
gía en esta área de las telecomunicaciones, la cual empieza 
a tener auge en nuestro país, principalmente por la instala­
ción de centrales telefónicas digitales. 

2. El sistema diseña1o y construido ilustró el proceso detalla­
do de la conversión analógica-digital en el transmisor y la 
conversión digital-analógica en el receptor. La circuitería 
se implementó con elementos del mercado nacional, y por su 
enfoque teórico, la estructura funcional del sistema. es de 
suma utilidad en la digitización de señales analógicas que 
posean otras variantes a las consideradas aquí, como serían: 
distinto ancho de banda, número de bits por palabra, rapidez 
de transmisión binaria, etc., dado su diseño a bloques y ha­
berse incluido las ecuaciones y elementos de diseño adapta­
bles a cada situación. 
El sistema PCM desarrollado aquí puede ser usado como equipo 
didáctico en laboratorios de comunicaciones y eiectrónica, o 
como equipo de instrumentación en los requerimientos de campo. 

3. Se señalaron las bases para multiplexar gran número de cana­
les de voz y datos en un procesador digital mediante el uso 
de multiplexores, por lo que una posible continuación al tra­
bajo desarrollado en esta tesis se referiría a la realización 
de un multiplexor del 1° ó 2º nivel jerárquico (24 y 96 cana­
les de voz) a base de codec's. 
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APENDICE 

DATOS DEL FABRICANTE PARA LOS C. I.'s 

EMPLEADOS EN LA CONSTRUCCION DEL SIS­

TEMA PCM PARA UN CANAL DE VOZ. 
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Specifications and Appllcatlons 
Informatlon 

MONOLITHIC JFET INPUT 
OPERATIONAL AMPLIFIERS 

These internally compensated operational amplif1ers incorporate 
highly matched JF ET dev1ces on the same chip with standard 
bipolar transistors. The JFET devices enhance the input charac· 
teristics of these operat1onal amplif1ers by more than an arder 
of magnitude over convent1onal amplifiers. 

Thi\ s~ries of op amps combines the low current characteristics 
typical of FET ampllfiers w11h the low 1n1tial offset voltage and 
offset voltage stab1litv of bipolar amplif1ers. Also, nulling the offset 
voltage does not degrade the drift or common mode re¡ect1on. 

• Low Input Bias Current - 30 pA 

• Low Input Offset Current - 3.0 pA 

• Low Input Offset Voltage - 1.0 mV 

• Temper1ture Compensation of Input Offset Voltage -
3.0 µV/DC 

• Low Input Noise Current - 0.01 pA/.,/Hz 

• High Input lmpedance - 1012!1 

• High Common·Mode Rejection Ratio - 100 dB 

• High OC Voltage Gain - 106 dB 

SERIES FEATURES 

• LF16S Series - Low Power Supply Current 

• LF 156 Series - Wide Bandw1d:h 

• LFIS7 Series - Wid1r B1ndwidth Decompensated (AVmin • 51 

F11t Settling Time to 0.01% 
Fut Slew Rite 
Wide G1in B1ndwidth 
Low Input Noise Volllge 

LF155A 
4.0µs 

6.0 V/µs 
2.6 MHr 

20 nV/.,/Hz 

LF156A LF157A 
1.Sµs 1.6µs 

12V/µs 60V/µs 
6.0 MHr 20 MHz 

12 nV/..;Hi 12 nV/../ífi 

LF155•LF156•LF1S7• 
LF155A•l56A•157A* 
LF255•LF256•LF2S7• 
LF355•LF356•LF357* 
LF355A•356A•357A* 
LF355B•3568•357B* 

MONOLITHIC JFET 
OPERATIONAL AMPLIFIERS 

H SUFFIX 
METAL PACK4GE 

CASE 601 

Ho~ vitwl 

N SUFFIX 
PLASTIC PAél(AGE 

CASE 626 

·~ JSUFFfX 
CERAMIC PACKAGE , 

CASE 69J 

Othet Null 1~8 NC 
lnvt Input 2 - 1 Vcc 

Nonln11t Input 3 • 6 01.1tP\.11 

Ve E • 5 OtfMI Null 

ITop V1Htl 

APPLICATIONS 

The LF seriH it suggtsted tor 111 gen1~1 
purpose FET input 1mphf11r requ1rem1nt1 

wh1re precision end fr9Q"Jtncv re1POnH 
fluibilitv mrt of prime 1mpon1nce. 

Spec1fte 1pphcat1on11ncludc: 

• Slmplt 1nd Hold C1rcuít1 
• H1¡ah lmpedanct Butfer1 
• F111 O/A 1nd A/0 Convtrtm 
• Prtc111on H1gh·5PHd ln110111ors 
• Widtband, Low No11e. Low Orih Ampl1f1ers 

•NOTE: Tht LF 157 11rott ia dtt19ntd lor 
widlr t.ndw1dth 1PPhC1t1ant. Tht •t1•1 • 
dlcom~n11ttd (AVmin • 5). 

ORDERING INFDRMATION s.--
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Industria l/Automotive/ Funct ion al 
Blocks/Telecommunications 

LM5551LM555C Timer 
General Description 
The LMS55 is 1 hi~ly stable device for oener1ting 
KCUme time del1y1 or 0$Cill111on. Addition1I terminals 
art provicled for triggering or rnening if desired. 1 n the 
time delllV mode of oper1tion, the time is preciselv con· 
trolltd by or>e extrrnal reiittor 1nd capacitor. Far esllblt 
oper1tion as 1n oscill1tor, th4 ffM running frequenc:y 1nd 
duty cvclt are 11CCUr1tely controlled with two extern•I 
,..sistors and one capacitar. 'The cirruit m1v b< trl9111red 
1nd met on f111íng W1>0forms, and tht output circuit 
can soura or sink up to 200 mA or drivt TTL circuiu. 

Features 
• DirlCI replacement for SE555/NE555 
• Timing from mlcroseconds through hours 
• Qperatei in both amble 1nd monosuble modts 

Schematic Dlagram 

Connection Dlagrams 
MolOIC.,Padl ... 

Va: 

10.VllW 

Ordor Humbor LM5118H, LM5MCff 
... NSP•"°'!'HOIC 

• Adjunablt duty cyclt 
• Output can 1ource or sink 200 mA 
• Output 1nd 1upply TTL compatible 

• T1mper1turt 111bilitv bentr th1n 0.005% ptr •e 
• Norm1llv on 1nd norm1llv off output 

Appllcatlons 
• Precosion l1míng 
• Pulst ¡¡enm1iÓn 
• Sequential timing 
• Time del1y gener11ion 
• Pulst width modul1tion 
• Pulse position modulation 
• Linear ramp gener11or 

.. , 
IRlllU 

IUltUI 

Allll 

IOPVllW 

OrW Numbtr LM555CN 
... NS P""k"' NOll 

Or•r N<lmbor LM5HJ or LM!lli5CJ 
... NSP• ..... JDI~ 



Applications lnformation 1con1inuedl 

generated. Fiiµre 12 shom a circuot configuration that 
will perform this function. 

flllGGlll 

OU1Pllt 

FIGURE 12. 

FiflJrtJ 73showsw•veforms gener•ted by !he linear ramp. 

The time interval is given by: 

2/3 Vcc Re (R, + R2l C T • __ ,;,.,;,._;.... __ ...,;;,._ 

R, Vcc -Voe IR1 + R2l 
V8 e "'0.6V 

Voc•n 
Y•l •lLllOIY 
.,.11111 ... ,.'1t 
"'• IJUI , . .._. ..... 

,.,,_, ... ,,., ... 
... , .• o....,, .. 
"'-f•• C..--•-.IY.'D. 

FIGURE 13. Linow RllnP 

50% DUTV CYCLE OSCILLATOR 

For a ~% dutv cvcle, the resistors R" and Re mav be 
connected as in FiflJrtJ 14. The time period for !he out· 

121 

9.34 

put high is lhe same as previous, t 1 • 0.693 R,. C. 
For the output low it is t2 • 

((R" Rol/IRA+ R8 1) Cln [Re -
2

R" I 
2R 0 - R,. 

1 
Thus the frequency of oscillation is f • -­

t1 + tl 

~--------º"~ 

°"""" e 
111.f 

FIGURE 14. 50% OUIV Cyclo O.Cill11or 

Note that this circuit will not oscillate if Ad is greater 
than 1/2 R,. because the junction of AA and Re cannot 
bring pin 2 down to 1/3 Vcc and trigger the lower 
comparator. 

AODITIONAL INFORMATION 

Adequate power supply bypassing is nece11ary to protect 
associated circuitry. Mínimum recommended is O. lµF in 
parallel with 1¡.¡F electrolytic. 

Lower comparator storage time can be as long as 10¡n 
when pin 2 is driven fully to ground far triggering. Th1s 
limits the monostable pulse width to 10,..s mínimum. 

Oelay time reset to output is 0.47µs typical. Mínimum 
reset pulse width must be O.Jµs, typical. 

Pin 7 current switches within 30 ns of the output 
(pin J) voltage. 
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A to D, D to A 

ADC0800 (MM4357B/MM5357B) 8-Bit A/O Converter 
General Description 
The AOCOBOO 11 an S.b1t monolith1c A/O converter 
using P·channel ion·implanted MOS technoloqy. 1t 
contains a higll input 1mpedance camparator, 256 
series resinan and analog switches, control logic and 
outout latches. Canven1on is performed using a succes· 
s1ve approximation techn1Que where me unknown 
analog volt¡ge •S compared to the ru1Uor tte po1nts 
us1ng analog \w1tches. When the appropr1ate t1e point 
voltage m,uchts the unknown volUQe". conven1on 11 

complete and the digital outpuu contain an 8·b1t com· 
plementarv binary word corresponding to the un· 
known. The binary output is TRl·STATE~ to permit 
bumng en cammon data lines. 

Tht ADCOBOOPD is 1pecified,aver -55°C to •125°C 
and the ADC0800PCD is spec1fil!d over OºC to 70°C. 

Block Oiagram 

RU!WORK 

'º' IS 

Fea tu res 
• Lowc<Ht 
• !SV. lOV input ranges 
• No miss1ng cedes 

• Aatiometnc convenion 

• TRl·STATE outputs 

• Fan 
• Contains output l•tches 
• TTL campa11ble 
• Supply voltages 

• R"olution 
• Line¡rity 

• Conver1ion IPffd 

• Clock range 

Vss 
ll'llOS 
IODYI 

11 

Te• 50µs 

5 Voc and -12 Voc 
8 bits 

!1 LSB 
40 clock periods 

50 to 800 kHz 

r -..,..__----=-.... -+-------... 
, RESISTOR 

11 ,_ ___ ...,-OCLDCK 

1 
N~ODY 

411 r- - .., 

1 lllR I~ NETWORK .l. 

: * ---, s::~~EGS J= 
1 
1 

1 
1 
1 
1 
1 
L 

111 

.-
R·ZlllWDRK 

IDTIDll 

L--1 

11 

v,. 
UALOI 
1•ur 

8-10 

SELECTION 
ANO 

COllTROL 
LDGIC 

START 
CONYERSIDN 

ENOOF 
CONYERSION 
IEOCl 

i....-...&.-O-Vu 

_J DIOITA;:=.;~OUID 
1 1 1 11 11 14 11 

llSI LSI 
CDWLUlllTA~V 
DIGITAL OUll'Uf 

100000000 • +full·ICtll) 
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Absolute Maximum Ratings 
Supply Voltage !Vool V55-22V 
Supply Voltage (VGGI V55-22V 
Voltage at Any Input Vss + 0.3V to V55-22V 
Storogt Temperature 150°C 
Operatíng Tempemure 

ADC0800PD -55°C to +125°C 
AOCOSOOPCD o'c to +1o•c 

Lead Temper1ture (Soldering, 10 seconds) 300°C 

Electrical Characteristics 
These specifications apply for Vss • 5.0 Voc. VGG • -12.0 Voc. Voo • O Voc. a relerence voltage of 10.000 Voc ac:ross 
the on·chip R·network IVR·NETWORK TOP= 5.000 Voc and VR·NETWORK 80TIOM = -5.000 Vocl. anda clock lre· 
quency al 800 kHz. Fnr ali tests, a 4 75Q resistor is used lrom pin 5 to ground. Unless otherwiM! noted, these specifications apply 
om an 1mbient tempemure r1nge of -55°C to +125°C lar the ADCOSOOPD 1nd OºC to +70°C lar the ADC0800PCD. 

PARAMETER CONDITIONS MiN TVP MAX UNITS 

Non·Linearity TA• 25°C, (Note 11 ±1 LSB 
Over Temperature, (Note 11 ±2 LSB 

Diflerential Non·Linearity ±1/2 LSB 

Zero Error ±2 LSB 

Zero Error Temperature Coellicient (Note 21 0.01 %f C 

Full·Scale Error ±2 LSB 

Full·Scale Error Temperature Coeflicient (Note 21 0.01 %tC 

Input Leakage 1 µA 

Logical "1" Input Voltage Ali lnputs Vss-1.0 vss V 

Logical "O" Input Voltage Ali lnputs VGG Vss-4.2 V 

Logical Input Leak1ge TA• 25°C, Ali lnputs, V1L • 1 µA 

Vss-10V 

Logical "1" Output Voltage All Outputs, IOH • 100 µA 2.4 V 

Logical "O" Output Voltage Ali Outputs. IOL = 1.6 mA 0.4 V 

Disabled Output Leakage TA • 25°C, All Dutputs, Vot. 2 µA 

Vss@ 10V 

Clock Frequency OºC '5 TA '5 +70°C 50 800 kHz 

-55°C $TA$ +125°C 100 500 kHz 

Clock Pulse Dutv Cycle 40 60 % 

TRl·STATE En1ble/Di11ble Time 1 µs 

Start Conversion Pulse (Note JI 1 31/2 Clock 

Periods 

Power Supply Curren! TA• 25°C 15 mA 

No1t 1: Non4intarity 1P9CJficetion1 .,, blsed on best 11r1iuht hnt. 
No11Z: Gu1ron1Hd by dotlgn only. 
Note 3: St1tt convusion pulw du,.tion gr11ttt than 3 112 clock periods will ceun convtrtion 1nor1. 

1 

l . 
8·11 
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Timing Dlagram 

ClOCI 
t•Nr ·:JUUlJ~ 
STUT 

CDl'f'fASIDI 
·:n_,._ _____________ _ 
•IV\ 

4f11Ml I IOC \ I 
"' •IV 

OUT,UT 
UAILI 

"' •IV 
" DATA 

011111 COl'f'CJlemenurv bin~rv lfull tc1!111 all "O's'• oulputl. 

Application Hints 
OPERATION 

The ADC0800 contains a network with 256·JOOn 
resistors in series. Analog switch taps are made at the 
junction of each resistor and at each end of the net· 
work. In operation, a reference 110.00VI is appli~ 
across 1his network of 256 resistors. An analog input 
IV1NI is first compared to the center point of the 
ladder vía the appropriate .witch. 11 V1N is larger than 
VReF/2, the interna! logic changes the switch poinu 
and now compares VtN and 3/4 VREF· This procm, 
known as successive approximation, continues unul the 
best match of VtN and VREFIN is mide. N now defines 
1 specific tap on the resistor network. When the conver· 
sían is complete, the logic loads a binary word corres· 
ponding to this tap into the output latch and an end of 
conversion IEOCl logic !evel appears. The output latches 
hold this data val id until a new conversion is completed 
and new data is loaded into the latches. The data transfer 
occurs in about 200 ns so that valid data is present 
virtuallv ali the time. Conversion requires 40 clock 
periods. The device may be operated in tht free run· 
ning mode by conntctlng tht Surt Conversion lint to 
tht End of Conversion llne. However, to ensure start·UP 
under ali posslble conditlons, an ex terna! Start Conver· 
sion pul11 Is required during paw1r up conditions. 

REFERENCE 

Tht referenct 1pplitd tcrou tht 256 resistor nttwork 
dtttrminu tht analog Input range. VREF • 10.00V 
wlth the top of the R·nttwork conntcted to 5V 1nd tht 
bottom connected to -SV gives 1 ±5V ranga. The 
referenct can be leve! shifttd bttween Vss and VGG· 
However, tht voltage, which is applied to the top al the 
R·network lpln 15), must not excetá Vss lo prevent 
forward bi11lng tht on<hip parasitlc silicon diode 
which exisu between tht P-<!iffused reslstors lpin 15) 
tnd tht N·type body (pin 10, Vssl. Use of a standard 
logic power supply fOf Vss can ctuse problems, both 
dut to inltlal volllllf toleranct 1nd changes ovtr ttm· 
ptrature. A solutlon 11 to power tht Vss llne 115 mA 
max dnlnl from tht output of tht op amp which is 
ustd to blu th1 top of tht R·nttwDfk lpln 151. The 
1n1log Input volt1ge tnd tht voltagt which Is applitd 
to tht bottom of th1 R·nttwork (pin 51 mun i. at 

8-12 

least 7V above the -Voo supply voltage to insure 
adequate voltage drivt to the analog switches. 

Other referente vol!ages may be used (such as 10.24Vl. 
11 a 5V reference is used, the analog range will be SV 
and accuracy will be reduced by a factor of 2. Thus, far 
maximum accuracy, it is de~irable to operate with al 
least a 10V reference. Far TTL logic levels, this requires 
SV and -SV far the R·network. CMOS can operate at 
the 10 Voc Vss level and a singlo 10 Voc reference 
can be uied. Ali digital voltage levels far both inputs and 
outputs will be from ground to V55. 

ANALOG INPUT ANO SOURCE RESISTANCE CQN. 
SIOERATIONS 

The lead to the analog input lpin 121 should be kept as 
short as possible. Bo1h noise and digital clock coupling 
to this input can cause conversion errors. To minimize 
any input errors, the following source resistance consid· 
erations should be noted: 

Far As ~5k 

For 5k < As~ 20k 

For R1> 20k 

No analog input bypass capac:ltor 
required, although • 0.1 µF input 
bypau capacitar will prevent pick· 
up dut to unavoidablt stries leed 
lnductance. 

A 0.1 µF capacitar from tht input 
(pin 12) to ground should be used. 

Input bufftrlng Is ntcesmy. 

lf the overall converter sy1t1m requlrts lowpass lilterlng 
of tht analog Input signal, use 1 20 kn ar le11 series 
resistor lar 1 passive AC section or add an op amp RC 
active lowpa11 filter (with IU lnherent low output 
resistance) to insure ac:curatt conversion1. 

CLOCK COUPLING 

Tht clock lead should be ktpt tWrf from tht analog 
Input llnt to reduce couplíng. 

LOGIC INPUTS 

Tht loglcal "1" Input voltage swlng far tht Clock, Start 
Convenlon 1nd Output Enabl1 should bt IVss - 1.0VI. 



Application Hints IContonurdJ 

CMOS w.i. !.Jtisf•J tll•!. requ1remen: but a pull·up resi\tor 
1hould be ull!<I far TTL log.c inpuu 

AE·START ANO DATA VALIO AFTER EOC 

The EOC line (prn 91 will be in th• low s101e for a maxi· 
mum ot 40 clock p<riods 10 indocat• ""b<ay''. A STAAT 
pulse which occurs whil• the AIO 1s BUSY will rese11he 
SAA and 11art a new conversion with 1he EOC signal 
remaining in the low nate until the end of this new 
conversion. \\'hen the con•ers1on is complete, the EOC 
ltne will go 10 the high voltage stat• An addotional 4 
clock period1 must be allow•d to elap1e alter EOC goes 
high, befare a new conversion cycle is reQuested. Start 
Conversion pulses which occur during this last 4 clock 
p<riod int•rval may be ignored (lee Figures 1 and 2 for 
hogh speed operationl. This is only a problem for high 
conversion rates and keeping the number of conver· 
s<ons per second less 1han ( 1 /44) x ICLOCK automa1•· 
cally guaran1ee1 proper operation Far example, far an 
800 kHz clock, 18.000 conversion1 por second are 
allowed. The transfer of the new d•g;tal data 10 the 
output is ini1ia1ed when EOC goes 10 the high vohage 
state. 

POWE A SUPPLIES 

Standard supplie1 are Vss • SV. VGG = -12V and 
Voo • OV. Oevice accuracy i1 dependent on s1abili1v 
of the reference voltage and has sligM sensi1ivi1y 10 
Vss - VGG· Voo has no effec1 on accu•acv. Noise 
sp1kes on the Vss and VGG supplies can cause improper 
conversion; 1herefore, foltering each supply with a 
4.7 µF tantalum capacitor is recommended. 

-, _____ r 

1now!~~ -------1 
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CONTINUDUS CONVEASIONS ANO LOGIC CON· 
TROL 

S1mply tVing the EOC ou1pu1 to the S1ar1 Conversion 
input will allow continuous conversions, but an osci'la· 
tion on this line will exist duríng th<' first 4 clock pericids 
aher EOC goe1 high. Adding a O flip·flop between EOC 
ID input) lo Start Conversion (0 ou1putl will preven! 
the oscillation and will allow a stop/contmuous control 
via 1he "clear" input. 

To prevent missing a start pulse which may occur after 
EOC goe1 high and prior 10 the required 4 clock 
period time interval, 1he circui1 of Figure 1 can be used 
The AS latch can be set al any time and 1he 4·stage 
shih register delavs the applica1ion of the start pulse 
10 the A/O by 4 clock period1. The AS latch is re1e1 
1 clock period aher 1he A/O EOC signa! goe1 10 the low 
voltage state. Thi1 circuit also provide1 a Star1 Conver· 
sion pulse 10 the A/D which is 1 clock period wide. 

A second control logic application circuit is shown in 
Figure 2. This allows an asynchronous start pulse of 
arbitrary length less 1han Te. con1inuou1ly converts for 
a fi<ed high level and provides a single clock period 
nart pulse 10 1he A/O. The binary coun1er is loaded woth 
a count of 11 when the start pulse to the A/O appears. 
Counting is inhibited until the EOC signa! from 1he A.'D 
goes h1gh. A carry pulse is then generated 4 clock 
periods aher EOC goe1 high and is u1ed 10 reset 1he 
input AS latch. This carry pulse can be used 10 indicate 
1ha1 the conversion is complete, the data has 11an1ferred 
10 1he output buffers and the sys1em is ready lar a new 
convenían cycle. 

nunco•vluio• 
MU'O• 

JL l~~= ..... _.._-+-+-<>-----4>---...... 
rru' co•vusi:o1 

FIGURE 1. Delaylng an Asvnchronous Start Pulse 

JL 
"'"' CDlf'flUIOll 

I°' UOtl 
lllHW A.'VI -+----;.·.,:: .... :_·•_.' ª¡¡........;:¡.."-"_.:_,.._, 

•uc, •o• 
IU1 COll~lllllOll 

FIGURE 2. A/O Control Loglc 

8·13 



Appllcalion Hints ICon11nueul 

ZEAO ANO FULLSCALE ADJUSTMENT 

Zero Adjustment: Th;1 is tho otflet voluqe requ1red •t 
the bottom ~I the A ·network lpin 51 to make the 
11111111 to 11111110 1rans1tion ·Nhen the input 
voltage is 1:2 LSB 120 mV lora 10.24V scalel. In most 
cases, this can be accompli1hed by havong a 1 kn pot on 
pin 5. A resistor ot 4 7Síl can be used as a non·adjustable 
be1t approximátion lrom pin 5 to ground. 

Typlcal Applications 
Gtnull Connection 

. ., .... __ ....., h ·llV UOCI 

11 ,, •• 

..... 
,, 

1urMILUU 

" 
"' 

Hi·Voltage CMOS Output Leuh .... 

" 

OV to 10V V1N ron111 
OV to tOV output tevel1 

12G 

Full·Scalo Adju1tmont: This is 1heoffset voltagc ,.quired 
Jt the top ot the A·network (pin 15) to make the 
00000001 to 00000000 transition when the input 
voltage is 1 1/2 LSB from full·scale 160 mV less than 
full-scale for a 10.24V 1calel. This vol1age is guaranteed 
to be within 2 LSB far the ADCOBOO. In most cases, 
thi1 can be accomplished by having a 1 kn poi on pin 
15. 

A1riom11rlc Input Signtl wlth Trocking Rlference 

... 

lb 

" 
"'~:=:,~~ >+''-'--+-'-1' ..... 

. ... 

L1ul Shiftod Zoro ond Full·Scll• for TrMlducen 

Lonl Shifud Input Slgnal Rango 

i! 

i 
¡ 

ti e 

8-14 

.. 
"' 

" ,. 
n fUllXAU 

11 " 

•11 

FU •nd R2 ch1n111tht1fftctlv1 Input rtntt 
.... bY 1V/10 kíl 
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® MOTOROLA 

Specifications and Applications 
Information 

. EIGHT·BIT MUL TIPL VING 
DIGITAL·TO·ANALOG CONVERTER 

MC1408 
MC1508 

EIGHT·BIT MUL TIPL VING 
DIGITAL· TO.ANALOG 

CONVERTER 

... designed far u .. where the output current is a linear product 
of an eight·bit digital word andan analog input voltage. 

SILICON MONOLITHIC 
INTEGRATEO CIRCUIT 

· • Eight·Bit Accuracy Available in Both Temperature Ranges 
Relatlve Accuracv: !0.19% Error maxlmum 
(MC140BLB, MC1408PB, MC1SOBLBI 

• Seven and Six·Bit Accuracy Available with MC140B Dnlgnated 
by 7 ar 6 Sutfix alter Package Suttix .. ~ • Fast Settllng Time - JOO ns typical 

• Noninverting Digital lnputs are MTIL and 
CMOS Compatible 

• Output Voltage Swing - -+0.4 V to -5.0 V 

• Hlgh·Speed Multiplving Input 
Slew A ate 4.0 mA/µs 

• Standard Supply Voltages: +5.0 V and 
-5.0 V to -15 V 

FIGURE 1 - D·to·A TRANSFER CHAllACTERISTICS 

t' 
.1000000001 11t, "" 11 

INPUT DIGITAL WOAO 

LSUFAX ~· CERAMIC PACKAGE , ' 
CASE 62().()2 16 · ' 

, 
P SUFAX 

PLASllC PACKAGE 
CASE 643-05 

FIGURE 2 - BLOCK OIAGRAM 

Al A• AS A8 A.l 
6 l 8 !1 IO 

"•f9"1nt• 
Curr•111 

Alrlphf·•t .. 
L----=¡:::'-------1COMPI~ 

NPN CuH•"f 
Sourc•'••' 

TYPICAL APPLICATIDNS 

• Trm:klng A·to-0 Convwrt1r1 • Audio Oigltirlng and Oecoding 

• Succmtve Approxlm1tion A·I0-0 Converttn • Progr1mm1bf1 Powtr Suppli• 

• 2 112 Digit Pino! Metar1 ond DVM'1 • Anolog-Dlgllal Mul!lpllcatlon 

• Ww1form Synd'1Mil • Dlgilal·Dlgllll Multlplicatlon 
· • Sornpi10nd Hold • Analog.Digltal Divi1lon 
• Puk O.teclor • Digital Additlon 1nd Subtr1Ction 

• Pr091snm1bl1 G•n •nd Att1nu1tion • Sc>etch COl'l'ipr .. lon 1nd E•P•ntion 
• CRT Ch11oc1u c;..ro1lon • Stopplng Motor Drlv1 

MOTOROLA LINEAR/INTERFACE OEVICES 

"~e 
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MAXIMUM RATINGS rf 4 • •:s0c u"''" Jtherf,•\f l"'Jted 1 

Ri111nt Symbof Valu1 Unit 

PoMr :)upply Volljll'f vcc •5 5 Vdc 
vee -16 5 

:l }•t11 1nou1 vo1u99 V51h1uV12 r)10 •!J 5 Vdc 

o\opt.t<S Ourpu1 Volt¡ge Vo -o 5.-5 2 Vdc 

Re 111ence Cu111nt 114 50 mA 

R11111nc1 o\mpl•f1tr lnpun V14,V15 vcc.vee Vdc 

Ope,.tin; Temoeratur1 Ri1nge TA ºe 
MCl508 -5510•125 
MC 1408 Str1et 010 •75 

5101~1 ftmper11ur1 A¡n91 Tng -65 to •150 ºC 

Vref 
ELECTRICAL CHARACTERISTICS IVcc • •5 o V1c, Vee. -15 Vdc, Ai4 • 2.0mA, MC1508L8. TA. -55ºC 'º •125ºc. 

\tCl400L Sen" TA.• O 10 •7SºC unlen l)ther-N•H no1ed .\11d1911al1npu1, •t high log1c ltvtl 1 

Ch1t8Cttf'11Uc Figurt Symbol M1n Typ Ma• Unit 

Rel,uwe Accuracy tE"º' rel,1t1ve 10 full .cale IQI 4 e, 'llo 
\\C 1508L8, MCl408L8, YC 1408P8 - - t019 
MCl408P7, ._,Cl408L7, s .. Nota 1 - - >.0.39 
\\Cl408P6, ._,Cl408L6, Se• Nota 1 - - t0. 78 

Se1tlin9 T1mt to w1th1n •1 '2 L5B{+nclude\ IPl.H l1T A• •25°C1Se1 .-..0111 2 5 •s - 300 - ns 

Prccuga11of\ Oel1y Time 5 'PLH·'PHL - 30 100 ns 
r /1i. • •2sºc 

Out¡:iut Full Sc.Jilt Curren! Otth TClo - - 20 - PPM1ºC 

011;¡11at lr'IPUI Logic Le-.t11 tMSBJ J 
H1gh L1vel, L09ic ··1·· V1H 20 - -
low Lcrvtt. Logic "O'' V1L - - 08 

01g11al Input Curr1n1 IMSBI 3 
Hi¡ti Ltvtl, V1H • 5 OV llH - o 0.04 
Low L1v1I, V1L • 0.8 V lfL - -04 -0.8 

R1ler1nc1Input81H Cu1rent IP1n 15) 3 115 - -1.0 ·5.0 

Outpu1 Curr1n1 R1n90 3 IOR 
vee • -5.o v o 2.0 2.1 
vee • .15 v. TA• 25°c o 2.0 4.2 

OutPut Curr1nt 3 'º Vref • 2.000 V. R14 • 1000 n 19 1.99 2.1 

Output Current 3 IOlm1nJ - o 4.0 
IAll b11Slowl 

Ouq:iut Volt~ Comph1nc1 tE, ~0.1911\ at TA• •'25ºC1 3 VQ 
Pin 1 grou nded - - -0.55, •0.4 
Pin 1 <>Pan, Vee below-IOV - - -5.0, •0.4 

R1f1renc:1 Cuu1nt S11w A•tl 6 SR 1,,, - 4.0 -
Output Cunent Pov;er Supply SenJ1UY1tv PSRRl-1 - 0.5 2.7 

Power Supply Curr1n1 3 'ce - +13 5 +22 
fAll b1ulowl IEE - -7.5 -13 

Power Supply Vollagt Range 3 VccR t4.5 •5.0 •5.5 
ITA• •25ºCI VEER ~.5 -15 -18.5 

Power 01u1p111on J Po 
AllbtOIOW 

Vee • -s.o vc1c - 105 170 
Vee • -15 Vdc: - 190 305 

All billhi~ 
VEE • 0 50Vdc - 90 -
vee • -15 V<:t< - 180 -

No111. All curr1nt swHcnet 1r11"11d to gu1r1ntH u lea11 5~ ol r111d output current. 
Nolt 2. All bhl twll<htd. 

MOTOROLA LINEAR/INTERFACE DEVICES 

Vdc 

mA 

.,>. 

mA 

mA 

µA 

Vele 

mAlJAI 

~A/V 

mA 

VrJc 

mW 
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TVPICAL CHARACTEAISTICS lcon1onoedl 
IV ce• .. 5 o v. Vee • -15 v. TA• t2SºC unteu othrrw1se notrd) 

FIGURE 15 - TYPICAL POWER SUPPL Y CURRENT 
FIGURE 14 - REFERENCE IN,UT FREOUENCY RESl'ONSE '"ª" TEMPERATURE 1111 bolS lowl 
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t. FREO~ENCV !~H1l 

Unrnsothmuwsiitc1l11d 

A14 • Rl5 • 1 O•ll 
C • ISoF. pin 1610 VEE 

RL •SO O. pin e •o C~D 

CuM A lfl'tt SiqNI 8•ndw1d1h 
Mtthod ot Fqurt 1 
V11t• 70Vfpplollwt 1 OV1bowtG~D 

Curve 1 SmaU s,.n11 8J,.iwtdttl 
Mt1Piod ot F1u111 RL • 2500 
V,.1 • 50 mV/11111 ollwl 200 mV itllowt G~D 

CurvtC L11111t111Sm•llS19n.i81ndw1d1h 
Muhod Gf F1u11 25 lno op •mpl. RL • 5011 
R$'100 
Yret • lOV 

10 

i 11 

10 

"' 
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10 

e 1a 
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'EE 
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f fE\IJIEllATURE 1ºCJ 

FIGURE 18 -TYPICAL POWER SUPPLY CURRENT 
versus Vee t.u bits lowl 
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" 

V¡e, HEGATIVE POWEA SUPl'LV 1Vdd 

APPLICATIONS INFORMATION 

FIGURE 17 -OUTPUT CURRENT TO VOLTAGE CONVERSION 

V,tt • 1 O Vok 
Rt4•Al,°!10~11 

Ao•S0111: 

V,11 [A.I •2 4l A4 4S A6 Al Al' 
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Ad1utt v,,,, RI• or Ro '° rhu Vo ""'º" '11dit•lll1nouu 11 fl·t" 
ltv•i •I 1qu1l ID 9 911 •Oltl 

Vo•!.::! ,~11 1 [!, !,_!., ! '! ,.!_' ..!... , _!...' 
1 l :Z • 8 16 l1 Cl4 121 2\6 
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MOTOROLA LINEAR/INTERFACE DEVICES 
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1 
TYPES SN54190, SN54191. SN54LS190, SN54LS191, 

SN74190, SN74191. SN74LS190, SN74LS191 

\ __ s_v_N_c_H_n_o_N_o_u_s_u_P_1_o_o_w_N_c_~_Y ... ~ ... r_T•E-NR_N~ .... 1'!! ... _'.r ... ~ .... ,,... ~ .. t .. ~' .. "l ... "N ... f.~ ... "' .. ~--M-"E;..~ ... ~ .. ¡~ ... º .. ~-c~-~ ... r;;.c~-P.-Pa~ 
Counts 8-4·2· 1 BCD or Binary 

Single Down/Up Count Control Lln1 

Count Enable Control Input 

Aipple Clock Output for Cascading 

• Asynchronously Presetuble with Load Control 

• Parallel Outputs 

• Cascadable for n·Bit Applie11tion1 

AVERAGE 
TYPICAL 

TYPICAL 

TYPE PROPAGATION 
MA~IMUM 

POWER 
CLOCI( 

DELA Y DISSIPATION 
FllEQUENCY 

'190, '191 20nl 25MHz 325mW 
'LS190, 'l.5191 20n1 25MHz 100mW 

description 

SN54', SN54LS'.,. J OR W PACKAGE 
SN74', SN74LS' ••• J OR N PACKAGE 

ITOPVIEWI 

~~--''..,.."-''-.., 
DAU •uttu ..... , o••• OU& 

& (\f'ICI ClOCI Ml'f lO&D ( 0 

•vnchronous inpuu: Low input to lold sets OA •A, 
as • o, oc• e, •nd a0 • o 

The '190, 'LS190, '191, 1nd 'LS191 are synchronous, reversible up/down counters h1ving 1 comple1<ity of 58 
equiv1lent gales. The '191 1nd 'LS191 are 4·bit binary counters and the '190 and 'LS190 are BCD countert. 
Synchronous operation is provided by havlng all flip·flops clocked simultaneously so that the oulputs chanot' 
coincident with each olher when so instrucled by the steering logic. Th1s medo of operalion eliminatcs the ou1pu1 
rountirg spikes normally associaled "ilh asynchronous (ripple clockl counters. 

The ou1¡>u11 of the four master·slave flip.flops are tri~red on 1 low·to-high·level transition of the clock input if lht 
enable input is low. A high at the enable input inhibi11 counting. Level changes al the enable input should be made only 
when the clock input is hi!11. The direction of the count is detenmined by the level of the down/up inpuL When low, 
the counter counts up 1nd when high, it counts down. A folse clock may oocur if the down/up input changes while lht 
clock Is low. A false ripple carry may occur if both tht clock and enable are low 1nd the down/up Input Is high during 1 

lold pulse. 
These counters are fullv programmable; that is, the outpuu may be preset to either level by placlng 1 low on the load 
input and entering the desired dala at the data inputs. The output will change to egree w1th the dala inputs independ 
ently of the level of the clock input. This feature allows the counters to be used as modulo·N dlviders by símplr 
modifying the count length with the preset inputs. 

The dock, down/up, and load inputs are buffered to lowtt the drlve requirement which slgnifiClntly reduces tht 

number of clock drívars, etc., required for long par1ll1I wordL 

Two outpuu have been made available to perform the cascading functíon: ripple clock and maximum/mlnlmum counl 
The latter output produces a high·level output pulse with a duration approxlmately equal to one complete cycle_.9MÍ'I 
clock when the counter oveñlows or underflows. The ripple clock output produces a low·level output pulse equ11 "' 

width to the low·level portien of the clock Input when an overflow or underflow conditlon exlsts. The counten can bt 

easlly cascaded by feeding the ripple clock output to the enable Input of the succeedlng counter lf parallel cfocking d 

used, orto the clock input if par1llel enabling Is usad. Th• milXlmum/mlnimum count ou1put can be used to 1CCOmpMll 
look·ehNd for high·speed operation. 

Series 54' 1nd 54LS' are characterlzed far operatlon over the full mllltary temper1ture range of -65ºC to 125ºC; 5'<"' 
74' 1nd 74LS' are characterlzed for opera!lon from OºC to 70°C. 

TEXASINSTRUMENTS 
INC0Rf)0RA1 [I) 

POS! O•flCllOX ll~ll • DALLU. TlXA5 7\161 
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TYPES SN54191. SN54LS191. SN74191. SN74LS191 
SYNCHRONOUS UP/DOWN COUNTERS WITH DOWN/UP MODE CONTROL 

'191, 'LS191 BINARY COUNTERS 

1ypical load, count, and inhibit sequen ces 

lllustratcd below is the fo\\owing scqucnce: 

1. Load (presctl to binary thirteen. 
2. Count un to fourteen, filtecn (maximum), zero, one, and two. 
3. lnhibit. 
4. Count down to one, zero (minimum), filteen, fourteen, and thirtccn. 

LOAD 
' . 

{

. _r:;-i.: = 
1 1 
1 1 -

1 1 1 

º"'" ----+--+1=­
lfth.llS _rt-t¡--

C 1 1 
1 1"--

1 1 --0J:Tt __ 
1 

o.., __ 

"o---1 __ .... 

u 
• " 14 1J 

l--·-·----1 

absoluta maximum ratin91 ovar operating free·air temperatura range (unless otherwise noted) 

Sopply voltage, Vcc (see Note 11 . . , . 
Input voltage: SN54', SN74' Circuits. , . , , • • , • , • 

SN54LS'. SN74LS' Circuits. . . , . , . . • 
Operatlng free·air temperature range: SN54', SN54LS' Circults, 

SN74', SN74LS' Circuits. 
Storage temperature range 

PiOTE 11 Volua- v1lun .,. wlth rtspect to n•twork ground t•rmlri1I. 

TEXAS INSTRUMENTS 
l""'l llfU11HC"lt U 

llDU D#PJCI 101 toU 1 OALUI. tllAI Hlll 

7V 
6.SV 

•• , • • 7 V 
. -ssºc to 12s0 c 
, , OºC to 70"C 
. -65°C to 150°C 

7·2l 
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TTL 
MSI 

TYPES SN54198, SN54199, SN74198, SN74199 
8-BIT SHIFT REGISTERS 

8ULLETIN Nn. OL·S ""º''· Dl'CEMnf:R 1971-AEVisro AUOUST 1917 

description 

The.e B·bit shllt registers are compatible with mos1 
olher TTL, OTL, and MSI logic families. All inpuU 
are buffered to lower the drive requiremenu to one 
normali1ed Series 54/74 load, end input clamping 
diodes minimize switching transienu to simplify 
syrtem design. Maximum input clock frequency is 
typically 35 megahertz and power dissipnion is 
typically 360 mW. 

SeriH 54 devices are characterized for operation over 
the full military temperature range of -55°C to 
125°C; Serin i4 devices are characterized for 
opetation from O'C to 70°C. 

SN54198 and SN74198 

These bidirectional registers are designed to lncorpo· 
rate virtually ali of the featurcs a system designer may 
wanl in a shilt register. These circults contaln 87 

SN54198 , , , J OR W PACKAGE 
SN74198 ••• J OR N PACKAGE 

!TOP VtEWI 

po1lfrf'1 loglc: s.et function tibie .. 

equivalen! gales and leature parallel inputs, parallel outputs, rlght-shilt and lefHhift serial lnputs, operating-rnode­
control inpuu, anda direct overriding clear line. Tha register has tour distinct modes of operatlon, namely: 

Parallel (Broadside) Load 
Shih Ri9ht (In the direction OA toward OH) 
Shih Left (In the direclion OH toward 0A) 
lnhibit Clock (Do nothlng) 

Synchronous parallel loadlng is accomplished by applying the elght bits of data and taking both moda control lnputs, 
SO and 51, high, The data is loaded in to the associated flip·flop and oppears at the outpu\S af1er the positlw tranlltlon 
of the clock Input. During loading, serial data flow is inhibited. 

Shif1 rlght is accomplished synchronously wlth the rlsing edge of !he clock pulse when SO Is hlgh and S1 ls low. Slrlal 
data for this mode Is entered at the shifHight data input. Wh•n SO Is low and 51 is high, data shlfU 1111 synchronoualy 
lnd new data is entered at tha shlft·lef1 serial Input. 

Clocklng of the flip·flop is lnhlblted when bolh mod1 cont lnputs are low. Tht mode control1 shoukl be chlnOld 
only whil1 th• clock input is hl¡jt. .,. 

FUNCTION TABLE 

lNPUTS 

MODE SERIAL 
fo---CLEAR s, So 

CLOCK 
LEFT 

L )( X X 

H )( X L 
H H H ' H L H t 
H L H t 
H H L t 
H H L t 
H L L X 

H • hllh level tstudy tUte), L • low ltvtl ht .. dy eta\e, 
X• 1rrtltiY1n1 l•nv Input, lncludlog tr•NltloNI 
t • uenMtlon from low to hlQh twtl 

)( 

X 
)( 

X 
X 
H 
L 
)( 

RIGHT 

X 
X 
X 
H 

L 
)( 

X 
X 

PARALLEL 

A ... H 

X 
X 

.... h 

X 
)( . 
)( 

X 
)( 

a, •. h • the ltvtl of ttHdY1tat1 Input H lnputa A thN H, '"PK'IVll'/. 

OUTPUTS 

º" ºª ... Oa °" L L L t. 

º"º ºªº Oao ªHo 
• b 1 h 
H 0An Ofn Oon 
L º"" Q¡:n Oon 

Clan Den OHn H 

Oan Ocn OHn L 

0AO Oao Oao ºHo 

OAo- a.,. Dao. ªHo • tht l•v•I ot ºA• 09, OQ. or OH, '"pectlvtlv. befor• tM lndlcated 1t111dy ... 1111 lnpu1 condltlont w•r• 11Ub1Jthld. 
OAn· Oeno etc.• tht lt'V•I of OA, Oa. ttc., '"pecUv•IY, b1for1 th• mott·rec•nt t uarnltlon of tht clock. 

TEXASINSTRUMENTS 
t.-.ico .. POlllA1t0 

POet º"'e' •o• 111• • o•u.Aa. T1•-.1 nraa 



OUADAUPLE 2·1NPUT 
PDSITIVE·NANO CATES 
WITH OPEN·COLLECTOA OUTI'UTS 

03 

HEXINVERTERS 

04 

pooitlnl09lc:: 
Y•A 

S..-6-Z 

HEX INVERTERS 
WITH Ol'EN.COLLECTOR OUTI'UTS 

05 

po&ltln lo;lc:: 

Y•A 

HEX INVERTER BUFFERS/tlRIVERS 
WITH QPEN·COLLECTOR 
HIGH·VOLTAGE OUTPUTS 

O& 

... _144 
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54n4 FAMILIES OF COMPATIBLE TIL CIRCUITS 

PIN ASSIGNMENTS (TOP VIEWS) 

SNs.lM IJI 
IN54H04 fJl 
IH54L04 fJl 
IN54LS04 fJ, Wl 
SN54504 fJ, Wl 

SN5405IJI 
IN54H05IJI 
IN54LS05 IJ, WI 
SN54S05 IJ, WI 

SN74D4 IJ, NI 
SN74H04 IJ, Nl 
SN74L04 IJ, NI 
SN74LS04 IJ, NI 
SN74504 fJ, NI 

SN7405 IJ, NI 
SN74H05 fJ, NI 
Sl\l74LS05 IJ, NI 
511174505 IJ, NI 

TEXASINSTRUMENTS 
l~(.UfC .. UkAflO 

IWOIT Of''IC• aoa IOU 1 DA Ud, ?l•AI 1•111 

\A111'rlAlllTQlli0 

SNS403 IJI 
SN54L03 IJI 
SNS4 L503 IJ, WI 
SN54S03 IJ, WJ 

SN54041Wl 
SN54H04 IWI 
SN5'1L04ITI 

SNS405 IWI 
Slll5'1HO!I IWI 

llN11408 IJ, WI 

SN7403 IJ, NI 
SN74L03 IJ, NI 
SN74LS03 fJ,NI 
Slll74S03 fJ, NI 

SN740llJ, NI 
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sene FAMILIES OF COMPATIBLE TTL CIRCUITS 

PIN ASSIGNMENTS (TOP VIEWS) 
,\ljC).GATEO J·K MASTER.SLAVE FLIP·FloPS WITH PRESET ANO CLEAR 

72 
FUNCTION TABLE 
INPUT$ 

PAESET CLEAR CLOCK J K 

L H X X X 

H L X X X 

L L X X X 

H H .n. l L 

H H .n. H L 

H H .n. L H 

H H .n. H H 
-- l09oc: J • Jl•J2•JJ; Kl•K2•K3 

S.-MS,1-50,...Sl-M 

DUAL J·K FLIP·FLOPS W1 TH CLEAR 

73 

'73, 'H73,'L73 
FUNCTION TABLE 

OUTPUTS 

o ª H L 

l H 

H' H' 

Oo Oo 
H L 
L H 

TOGGLE 

INPUT$ OUTPUTS 

CLEAR CLOC X J K o ª CLEAR 

i. X )( X L H :.. 
H .n. L L Oo Oo H 

H .n. H L H L H 

H .n. L H 'L H H 
H .n.. H H TOCCLE H 

H 

SNS472 IJI 
SNS4H72 (JI 
SNS4L7Z (JI 

SN7U21J,NI 
SN74H72 IJ, NI 
SN74L72 IJ, NI 

'LST.IA 
FUNCTION TAILf 

INPUTS OUTPUTS 

CLOC X J K a o 
'.'( X )( L H 

1 L L Co Cio 
1 H L H L 
1 L H L H 

1 H H TOCCLE 
H X X Co Oo 

DUAL D-TVPE POSITIVE-IOGE·TRIGGERED FLIP·FLOPS WITH PRESET ANO CLEAll 

74. 
FUNCTION TABLE 
INPUTS OUTPUTS 

HIESET CLEAR CLDCK o o ª L H X X H L 
H L X X L H 

L L X X H' H' 
H H 1 H H L 
H H 1 L L H '" H H L X Oo Oo SN5474 tJI IN7474 IJ, NI 

SNS4H74 IJI SN74H74 (J, NI 
SN54l74 IJI SN74L74 (J, NI 
SNS4LS74A IJ, WI SN74LS74A IJ, NI 

.__MI, 1-tO, loM, ...i 161 . 
SNS4S74 IJ, Y#) SN74$74 (J, NI 

SN54721Wl 
SN54H721Wl 
SN54L72 tTI 

NC-No lntern1I connectlon 

SN5473 IJ, Wl SN7473 (J, NI 
SN54H73 IJ, WI SN74H73 IJ, NI 
SN54L73 IJ, TI SN74L73 IJ,Nl 
SN54LS73A (J, WI SN74LS73A IJ, N 

IN5474 (Wl 
SN54H74.IWI 
SN54L74(TI 

._ .. plan1t1on of tunctlon teblH on P•IJlll 3 .. . 
•tritt canflgurtUon 11 non1ub.I•; th1t h. lt .... 111 not p1nltt when prw•t or clHr lnPutt Nturn 10 theh ln1ttlve lhlgh) ''"''· Punh.,more. '"" 
owtP"' ltwl• ot th• 'LS7•A in thlt conflt\lflUon "' not guerant .. d to mMt the mlnlmum ltv1l1 for VoH lf tht low1 at preHt 1nd &tnr flf 
,...,v,Lm•lmum. • 

tEXASINSTRUMENTS 
INCORPOR4U:D 

l'OfT OFflCI eox 2711)12 • DALLAS. TIMAS !mi 
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'?"A National 
~Semiconductor 

CD4016BM/CD4016BC Quad Bilateral Switch 

General Descriptlon 
The C04016BM/C04016BC Is a quad bilateral switch 
lntended ror the transmlsslon or multlptexlng ot analog 
or dlgltat slgnals. 11 Is pln·lor·pln compatible wllh 
C040668MICC-4066BC. 

Features 
• Wldesupply vollage range-, 3Vto15V 

:t7.5VP'EAK • Wide ranga ol digital and 
anatog swltchlng 

• "ON"reslstancefor 15Voperatlon 400Q(typ.) 
ARoN = 1()g (lyp.) • Matched "ON" reslstanceover 

15V signa! Input 

• Hlgh degree ol llnearlty 0.4% dlstortlon (typ.) 
@ lis= 1 kHz, Vis.= !i Vp-p, 

Voo-Vss = 10V, Ri. = 10kQ 
• Extremtty tow "OFFº switch teakage O, 1 nA (typ.) 

@ Voo~Vss= 1ov 
T11=25'C 

Schematlc and Connectlon Olagrams 

COllTllOI. 

•1111r--III-M1• 

• Extremely hlgh control Input 
lmpedance 

'1012g (typ.) 

• Low crosstalk between swltches -50dB (typ.) 
@l1s=0.9MHz, R1.=1kQ 

• Frequency response, switch "ON" ~MHz (typ.) 

Appllcatlons 
• Analog signa! swltchlnglmultlploxlng 

• Slgnal gallng 
• Squelch control 
• Chopper 
• Modulator/Oemodutatot 
• Commutatlng switch 

• Digital signa! swltchlnglmultlplexlng 
• CMOS loglc lmptementatlon 
• An1log·tCHllgltalldlgllal·lo·1natog converslon 
• Olgltal control of traquency, lmp1danc1, phase, 

1nd 1nalog·slgnal galn 

Du1l·l11·U11t Pach .. 

•11UT 14 •• 

MI• 

IUTI• 

•llUY 

Clll1*1 

ClllaC • ..,, . 
.. 1 • •10UT 

11P'MI 
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AC Test Clrcults and Swltchlng Time Waveforms (Cont'dl 

lpzL 11'LZ 

"---~ 

tO.IH~Ol il'DO' 

"' 1ut ~~::u aur" 

•a 

,, 
" 

" J"'' 

... ~ ... 
··~: 

'ºº .. , 

YGD~\f'\ 

tv ~ 
J "'' ·--' . 

···~: 
"' YQL ' 

Figure 3. tpzH• tpHz Propagatlon Otl1r Tlmt Control to Slgnal Output 

IV ve----. 

CDl!lfROL Yoo 

IN.OUT r.:,~:.~s QUI l~~-1----Vos 
Vss 

-IV 

m-r\ Í\ I 
Vis IV 1=""7Q 

-uv 1 1 _,,,_ 
Ve• Voo for distartion and freqtJency responSt tnts 

Ve• Vss far fte<Jthrough ren 

Flgurt 4. Sin• Wave Olstorllon, Frequencr Rnponst 1nd Fffdthrough 

YclAI. Yoo ---
IV 

co._rirnL •oo 

Y1SIAI 1~.our sv!.~~H,ES our l'i 

V15 

•IV 

IV 
vcllt • vn 

CQNIRQL •oo 

V1slll • OV 1N.our ri:1 ~~:u our.1~ 
V51 

":' -sv 

FIQure 5. Cro11t1lk ll•lw•en Any Two Switch .. 

llV ve-----. 
v::-'·_·_11_ .. _1..¡lt-,-ll'l.i.--,11'1--J....,~ 'I' Zho 

~ .. 
11 

COMT~Ql Voa 

i.1our ~~1:u ou1,11i--4i------ vas 

V11 

Vos - ........... 'v--F 
Figure e. Cro11l1lk - Control lo Input Slgn1I Output 

5-50 

1 
CAOISUlK 
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Typlcal Appllcatlons 

CHANNn 1 

CHANNIL 1 

CHANNIL 3 

CHAHNIL 4 

4 3 1 , 

CONTROL 

COMMDN 

4 Input MulllpleHr 

INl'IJT e DFI 
SWllClflS 

T 
''" 

OUTl'IJT 

S1mplelHold Ampllfltr 

Speclal Cónslder1llon1 

The C04016B Is composed of 4, two·translstor analog 
switches. These swllches do not have any llnearlzallon or 
compensatlon circultry for "AoN" as do the C04066B's. 
Because of lhis. the speclal operallng conslderatlons 
for the C040668 do not apply to the C04016B, but at low 

5-52 

supply voltages, < SV, the C04016B's on reslstanc 
becomes non·linear. 11 Is recommended that al 5V, vo 
ages on the In/out plns be malntalned wlthln about 1V e 
elther V00 or v55; and lhat at 3V lhe voltages on the lnlo 
plns should be al V00 or Vss for rellable operatlon. 
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