
Caṕıtulo 5. Nuevo algoritmo de generación y correlación de pares T-ZCZ 211

en M subconjuntos S
(M,

L0
M

i , cuyo signo, positivo o negativo, determina el signo final de las
salidas de los ESSCs.

5.5. Conclusiones

Los códigos T-ZCZ son de gran interés en aplicaciones cuasi-śıncronas, y pueden ser un
buen sustituto de los CSS cuando el número de usuarios simultáneos es mayor que dos:
asignando un par de secuencias a cada usuario es posible trabajar hasta con M usuarios
simultáneos sin que se produzcan interferencias en una zona acotada; con los CSS, sin
embargo, es necesario asignar M secuencias a cada usuario. Por otro lado, y en contra de
lo que ocurre con los códigos LS, no es necesario insertar ceros de guarda en emisiones
periódicas. Se resumen a continuación las aportaciones de este caṕıtulo en la codificación
con códigos T-ZCZ:

• Se han presentado nuevos esquemas de generación de códigos T-ZCZ que suponen
una mejora en dos aspectos fundamentales respecto a los métodos ya existentes
[ZLH04, ZLH05] (véase la sección 3.5):

. Mayores áreas con zonas de correlación cero e interferencias de menor magnitud
en las áreas en donde dichas interferencias están restringidas.

. Posibilidad de emplear generadores y correladores eficientes que reducen el
número de operaciones a realizar en comparación con esquemas de generación y
correlación convencionales. De este modo, resulta viable el empleo de los códigos
T-ZCZ en entornos que requieran procesamiento en tiempo real.

Los esquemas de codificación propuestos derivan de los algoritmos de generación de
CSS y UCSS descritos en [DMUH+07b]. En función de cómo se agrupen los bits de
dichos CSS pueden construirse distintas familias de códigos T-ZCZ: T-ZCZ1, T-ZCZ2 y
T-ZCZ3 a partir de los métodos 1, 2 ó 3 y usando un único CSS; y T-ZCZ1′ , T-ZCZ2′

y T-ZCZ3′ empleando también los métodos 1, 2 ó 3 pero utilizando como base M

conjuntos incorrelados de secuencias complementarias. De entre estos códigos, se ha
comprobado que los T-ZCZ1, T-ZCZ2′ y T-ZCZ3′ son los que mejores propiedades de
correlación presentan, redundando además en una implementación más eficiente de
sus correladores asociados.

• Se han analizado las propiedades de correlación de los códigos propuestos,
determinando el tamaño de las áreas libres de interferencias y observando además
la aparición de valores nulos en la zona con interferencias. En este sentido, mediante
algoritmos de búsqueda exhaustiva se ha proporcionado un listado de los códigos T-
ZCZ que presentan menores valores de cota y menor número de valores no nulos en
dicha zona con interferencias. De este modo se reducen los efectos de las interferencias
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ISI y MAI cuando alguna emisión se recibe fuera de la zona de correlación cero
central. Utilizando los códigos T-ZCZ propuestos el valor máximo de interferencia
auto-inducida es del orden de la mitad de la magnitud del pico principal de la SACF,
por lo que este último continúa siendo fácilmente distinguible.

• Se han propuesto algoritmos eficientes de generación y correlación que reducen
significativamente el número de operaciones a realizar. Los algoritmos de generación
permiten, a partir de la secuencia elemental δ[τ ], obtener familias con M códigos T-
ZCZ incorrelados en la IFW. Del mismo modo, los correladores propuestos realizan
la correlación de la señal de entrada simultáneamente con los M códigos ortogonales
generalizados de una familia T-ZCZ, empleando para ello un número de operaciones
mucho menor que un correlador directo convencional.

Por ejemplo, para una familia T-ZCZ1 con M = 8 códigos de longitud L = 4096 bits,
considerando DW = NSM = Of = 1, las necesidades de memoria y operaciones
realizadas son: a) ETZC1: 292 operaciones y 25200 posiciones de memoria; y b)
correlador directo: 131056 operaciones y 69840 posiciones de memoria.

Asimismo, la estructura modular de los generadores y correladores presentados en
este caṕıtulo facilitan su implementación hardware en dispositivos configurables como
las FPGAs. Es más, partiendo de la implementación VHDL descrita en el caṕıtulo
anterior para el ESSC, basta con instanciar tantas veces como sea necesario dicho
componente ESSC y añadir, cuando proceda, etapas de retardo cuyas salidas serán
sumadas o restadas en función del código T-ZCZ a detectar.

Finalmente, cabe mencionar que la elección de códigos T-ZCZ generados mediante un
método u otro depende de la longitud de código y tamaño de las IFWs deseadas, aśı como
de las restricciones derivadas del trabajo en tiempo real. Con el método 1, las IFWs WA y
WC obtenidas alrededor del origen son muy reducidas cuando el número de etapas N del
generador de CSS es impar. En este sentido, los códigos que tienen una mayor área central
sin interferencias son los T-ZCZ3′ , según puede observarse en la figura 5.31. Sin embargo, son
estos códigos T-ZCZ3′ los que tienen valores de cota de correlación máximos más altos (véase
la figura 5.32). Por otro lado, si se considera la implementación del correlador asociado,
los códigos que menos operaciones y memoria necesitan son los T-ZCZ1, mientras que los
T-ZCZ2′ tienen necesidades computacionales mayores, como puede verse en la figura 5.33
para el caso de trabajar con M = 8 códigos T-ZCZ. Nótese que cuando M = 4 el ETZC1 y
ETZC3′ requieren el mismo número de operaciones y recursos de memoria.
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Figura 5.31: Porcentaje de zona libre de interferencias
alrededor del origen respecto a la longitud total del
código, para códigos T-ZCZ1, T-ZCZ2′ y T-ZCZ3′ .
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Figura 5.32: Comparación de los valores de cota θ obtenidos con códigos T-ZCZ1, T-ZCZ2′ y
T-ZCZ3′ .
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Caṕıtulo 6

Resultados prácticos con señales

ultrasónicas

La demanda de aplicaciones que ofrezcan servicios a una entidad en un entorno
controlado, y de modo no invasivo, ha propiciado la investigación en “entornos inteligentes”
y “computación ubicua” [Wei91, HB01]. Una de las tareas a resolver en estos casos es la
ubicación de las entidades a las que prestar el servicio, o de los dispositivos móviles de ayuda.
De entre las distintas posibilidades, los sistemas de posicionamiento local (LPS) permiten
calcular la posición exacta de los mismos en entornos interiores. En este caṕıtulo se describe
un sistema de posicionamiento local (LPS) basado en la emisión de señales ultrasónicas
codificadas según los algoritmos descritos en caṕıtulos anteriores, y en donde la detección
de los ecos recibidos se lleva a cabo mediante correlación eficiente con los códigos originales.

Como ya se ha comentado, la mejora de las prestaciones de cualquier sistema que
utilice técnicas CDMA pasa por la adecuada selección de los códigos a emitir. En el
caso concreto de un LPS ultrasónico basado en la medida de TDV, la emisión de una
señal codificada convenientemente puede suponer la obtención de medidas más insensibles
al ruido, aśı como un aumento de la precisión temporal y de la resolución espacial en
comparación con técnicas de integración y umbralización. Además, en función de los códigos
elegidos, pueden realizarse emisiones simultáneas sin apenas interferencias entre ellas, lo que
posibilita la disposición de un conjunto de medidas realizadas desde distintos puntos y en
condiciones similares, siendo esto de gran utilidad en un LPS donde el objeto a detectar
puede estar en movimiento. Por otro lado, estos sistemas suelen requerir detección aśıncrona
ya que los ecos pueden recibirse en cualquier instante dependiendo de las posiciones de
los transductores y reflectores del entorno. En este sentido, para evitar validar como ecos
directos los provenientes de reflexiones por diferentes caminos suelen realizarse emisiones
espaciadas, esto es, no periódicas.

En definitiva, se trata de una aplicación en donde tienen lugar múltiples emisiones
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aperiódicas, con detección aśıncrona, propagación multicamino, etc. En estos casos, las
caracteŕısticas de correlación de los códigos emitidos condicionan la inclusión de módulos
auxiliares (como etapas de acondicionamiento de la señal recibida y detectores de picos más
sofisticados o algoritmos de cancelación ISI y MAI) y su grado de complejidad. Obviamente,
la clave para mejorar el desempeño de estos sistemas de posicionamiento, sin que ello
suponga un aumento de la complejidad en el tratamiento de la señal, reside en utilizar
los códigos apropiados: con un pico de ACF claramente diferenciable y con lóbulos de CCF
lo más bajos posibles. Además, no debe perderse de vista que todo el procesamiento debe
realizarse en tiempo de ejecución.

El caṕıtulo se estructura como se indica a continuación. En primer lugar se explica
la arquitectura del LPS propuesto. En segundo, se presenta el sistema emisor y los
transductores utilizados para tal fin. Como el objetivo es comprobar el comportamiento
de los códigos tratados en esta tesis (Kasami, macro-secuencias Msc y Mse de CSS, LS y
T-ZCZ) en un entorno real, el sistema emisor debe ser lo suficientemente versátil como para
permitir la emisión de cualquiera de ellos. A continuación se detalla la implementación del
sistema receptor, que básicamente se compone de un transductor ultrasónico y su etapa
de acondicionamiento asociada, un demodulador BPSK, un bloque de correlación, otro de
detección de picos y cálculo de tiempos de vuelo, y finalmente una etapa de alto nivel
para el cálculo de la posición. En la sección 6.5 se presentan algunos resultados simulados
cuyo objetivo principal es el de averiguar la inmunidad del sistema contra el ruido y el
efecto cerca-lejos. Seguidamente, en la sección 6.6, se muestran resultados experimentales
obtenidos con los distintos códigos. Estos resultados corresponden tanto a los de las salidas
de los correladores, como a los conseguidos tras el posicionamiento.

6.1. Estructura global del sistema experimental

La arquitectura básica del LPS propuesto para la realización de pruebas experimentales
en espacios interiores se inspira en el funcionamiento del sistema GPS utilizado en
exteriores: un número no limitado de receptores móviles calcula su posición mediante
técnicas de multilateración. Para ello parten de los tiempos de vuelo medidos tras las
emisiones efectuadas por una serie de balizas situadas en posiciones conocidas del entorno.
Sin embargo, a diferencia del sistema GPS que utiliza multilateración esférica, el LPS
desarrollado no requiere ninguna señal de sincronismo entre los emisores y receptores,
calculándose la posición de los mismos mediante multilateración hiperbólica.

En la figura 6.1 puede verse un esquema del LPS propuesto. Dispone de cinco balizas
situadas en el techo y sincronizadas v́ıa hardware mediante un cable que las une. Cada
baliza tiene asignado un código binario único que ha sido escogido de modo que tenga
una baja correlación cruzada con los que identifican a las otras balizas. De este modo las
cinco balizas pueden emitir simultáneamente sin interferirse y los receptores son capaces de
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distinguir la procedencia de las emisiones. Por otro lado, las emisiones codificadas se repiten
continuamente cada cierto tiempo y son detectadas de forma aśıncrona por los receptores,
que calculan su posición a partir de la Diferencia de Tiempos de Vuelo (DTDV) entre la
recepción del código correspondiente a una baliza de referencia (la más cercana al móvil) y
el resto. Se evita de este modo tener que introducir señales distintas a las ultrasónicas para
sincronizar las emisiones con las recepciones.

Robots móviles

Ordenador
configuración

Módulo gestión
emisión

Balizas emisoras
en el techo

Módulo de
detección

x

y

z

FPGA

FPGA

FPGA

Figura 6.1: Esquema del LPS utilizado en las pruebas.

Una representación más detallada de la figura 6.1 puede encontrarse en la figura 6.2,
en donde se especifican las funciones de cada uno de los elementos del LPS. Se resume a
continuación el objetivo de cada uno de los componentes implicados.

• Cinco balizas situadas en posiciones fijas en el techo. Las balizas se encuentran
a una altura de 3.45 m dispuestas sobre una estructura metálica de 1 m × 1 m que
sirve de soporte. Constituyen básicamente toda la infraestructura a instalar para
el funcionamiento del sistema. De este modo el cambio del entorno de trabajo por
otro situado en otro emplazamiento implica únicamente cambiar la ubicación de la
estructura metálica en donde están fijadas las balizas. Por otro lado, al estar las balizas
en el techo no se entorpece el área de posicionamiento y su cableado no supone un
problema.

En la figura 6.3 se muestra la infraestructura con las balizas (B1 a B5) y la separación
existente entre los transductores. La disposición de los transductores es tal que
empleando códigos ortogonales generalizados con una IFW de tamaño superior a 173
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Figura 6.2: Esquema detallado del LPS utilizado en las pruebas.

bits (W ≥ 86), la diferencia entre los instantes de llegada de las emisiones procedentes
de cada baliza en cualquier punto del área de trabajo no excede el tamaño de dicha
IFW (asumiendo una velocidad de propagación de los ultrasonidos c = 345.5 m/s y
un único ciclo de una portadora de frecuencia en torno a los 40 kHz). Se consigue
además con esta disposición maximizar la zona de cobertura común entre balizas.

Respecto a los transductores, se han utilizado emisores ciĺındricos de PVDF de MSI
[Inc08b] con frecuencia de resonancia de 40 kHz y ancho de banda de 8 kHz. Cada
transductor se ha insertado en una estructura cónica que actúa como reflectora y
permite aumentar el área de cobertura [VUM+07].

Figura 6.3: Estructura con las balizas.
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• Ordenador de configuración. Para dotar al sistema de la mayor versatilidad posible
se ha incluido un ordenador que permite configurar distintos parámetros de la emisión:

. Los códigos a emitir por las balizas y la longitud de los mismos.

. La forma de onda y número de ciclos de la portadora que constituye el śımbolo
de modulación BPSK.

. Frecuencia de la señal portadora.

. Peŕıodo de repetición de las emisiones.

. Habilitación\Deshabilitación de la emisión.

Este ordenador se encuentra conectado v́ıa USB con la FPGA del bloque emisor para
la configuración de los parámetros anteriores.

• Módulo emisor. Este bloque es el encargado de excitar las balizas emisoras y
está formado básicamente por dos módulos. El primero se ha implementado sobre una
FPGA Spartan3E de Xilinx [Xil08b] y permite generar los códigos a emitir. Consiste
en una serie de memorias RAM y un modulador BPSK. En la fase de inicialización,
el ordenador de configuración graba en las memorias los códigos a emitir y la señal
portadora, especificando además las frecuencias de emisión y peŕıodo de repetición de
los códigos. Se activa después el enable del diseño, y se inicia la modulación BPSK de
los códigos almacenados a la frecuencia especificada en la configuración. Las señales
resultantes son adaptadas en un segundo módulo para la excitación del transductor
con los niveles que indica el fabricante. En la figura 6.4 puede observarse la estructura
del módulo emisor incluyendo el ordenador de configuración.

• Receptores móviles. La arquitectura de todos los receptores es la misma y consta
de los siguientes módulos:

. Captura de las señales emitidas y ajuste de escala para mantener constantes
los niveles de señal que entrega el micrófono utilizado (Panasonic Electret 61B
[Cor08]).

. Procesamiento de bajo nivel. Las señales capturadas son demoduladas en BPSK
de modo aśıncrono. Después un bloque de correlación localiza en la señal recibida
cualquiera de los cinco códigos emitidos por las balizas. Finalmente un bloque
detecta el valor de los picos máximos en cada correlación y el instante de tiempo
en el que han tenido lugar. Todo este procesado de bajo nivel se ha implementado
sobre una FPGA Spartan3E de Xilinx.

. Procesamiento de alto nivel. La información relativa a los picos de correlación
es enviada v́ıa USB al ordenador empotrado del robot en donde se calculan las
diferencias de tiempos de vuelo y se realiza el posicionamiento. Existe también
la posibilidad de enviar los datos de salida del bloque detector de picos v́ıa WiFi
al ordenador de configuración. Aunque esto va en contra de la privacidad que se
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Figura 6.4: Equipo experimental empleado en la configuración de la emisión.

presupone a este tipo de sistemas, en donde el receptor no debe emitir ninguna
señal para no poder ser localizado, se ha permitido durante la fase de pruebas a
efectos de depuración, ya que el sistema empotrado a bordo del robot no dispone
de un monitor donde visualizar los resultados.

El robot utilizado en las pruebas es el clásico PIONEER 3-DX8 [Inc08c] utilizado
en multitud de aplicaciones docentes y de investigación, al que se le ha añadido
una pequeña plataforma para la sujeción del micrófono, su electrónica asociada y
la sujeción de la FPGA. En la figura 6.5 puede observarse la apariencia de uno de
estos robots en el escenario de pruebas.

• Área de trabajo. Las pruebas se han llevado a cabo en un habitáculo de 3.45 m

de altura organizado según se muestra en la figura 6.6. La zona de análisis se ha
restringido a un rectángulo sobre el suelo de 4.50 m × 3.50 m justo debajo de las
balizas y dividido en cuadrados de 50 cm de lado.

En las siguientes secciones se describen cada uno de los bloques funcionales que
componen el LPS en mayor profundidad.
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Figura 6.5: Escenario de pruebas realizadas con el LPS
ultrasónico.

Figura 6.6: Esquema del escenario de pruebas experimentales.
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6.2. Caracteŕısticas de los transductores ultrasónicos

empleados

6.2.1. Transductor en la etapa de emisión

Los emisores usados en las balizas son de MSI [Inc08b] y sus propiedades piezoeléctricas
se deben a una lámina de PVDF de 30 µm de espesor encajada sobre un soporte ciĺındrico.
En la figura 6.7 pueden verse el aspecto y principales caracteŕısticas de estos transductores.
Su patrón de emisión es omnidireccional en el plano horizontal, mientras que en el vertical
la directividad es de ± 40◦ (con una pérdida de −6 dB respecto a los 0◦). La frecuencia de
resonancia se encuentra en torno a los 40 kHz con un ancho de banda de 8 kHz.

Figura 6.7: Caracteŕısticas de emisor PVDF de MSI utilizado: patrón de emisión horizontal,
vertical y respuesta en frecuencia [Inc08b].

Teniendo en cuenta el ángulo de apertura en el plano axial del transductor, aśı como
la disposición en el techo de las balizas y en el suelo de los receptores, resulta necesario
redirigir las emisiones de cada transductor hacia el suelo cubriendo la mayor zona posible.
Para ello, se ha utilizado la estructura propuesta en [VUM+07] que consiste básicamente
en un reflector cónico de madera en donde se inserta el transductor. Los parámetros que
definen a este reflector (ángulo del cono, radio y distancia del vértice al transductor) se han
diseñado tratando de evitar que haces correspondientes a una misma emisión pero reflejados
en distintas zonas del reflector se reciban superpuestos en el receptor, según puede observarse
en la figura 6.8.a. El área de cobertura de la baliza resultante queda reflejada en la figura
6.8.b, que muestra la atenuación que sufren los picos de auto-correlación de un código patrón
de 255 bits conforme el receptor se aleja de la vertical del emisor. Para una baliza situada a
3.45 m de altura y un ángulo de incidencia en el suelo del haz emitido de hasta 40◦, puede
garantizarse un área circular de cobertura de radio 3.20 m con una atenuación máxima de
10 dB.
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(a) (b)

Figura 6.8: a) Ubicación del transductor en el reflector cónico; b) Atenuación de la señal recibida
respecto al eje vertical del transductor.

6.2.2. Transductor en la etapa de recepción

En la etapa de recepción se ha utilizado un micrófono omnidireccional electret Panasonic
WM-61B [Cor08] diseñado para aplicaciones de audio de propósito general. Cabe destacar
su reducido tamaño, su omnidireccionalidad y el amplio rango de frecuencias que es capaz
de detectar (véase la figura 6.9). Su respuesta es prácticamente plana entre los 20 Hz y
45 kHz.

Figura 6.9: Respuesta en frecuencia del transductor Panasonic WM-61B usado en
la recepción.

Se ha utilizado el circuito integrado SSM2166 [Dev08] para adaptar la señal adquirida por
el micrófono a los niveles de tensión requeridos por el sistema de digitalización. Básicamente
este circuito consta de una etapa de preamplificación seguida de un control automático de
ganancia cuya función es mantener constantes los niveles de señal que entrega el micrófono.
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6.3. Módulo emisor

Como ya se ha adelantado, el módulo emisor tiene como misión generar las señales
codificadas de cada baliza y adaptarlas según las especificaciones de los transductores
empleados.

Con objeto de tener un diseño del módulo emisor válido para cualquier tipo de
codificación, los códigos se han generado off-line según los mecanismos descritos en caṕıtulos
previos y se almacenan en bloques de memoria desde donde son léıdos a la frecuencia
apropiada. Para cambiar el tipo de codificación basta con cambiar el contenido de estos
bloques de memoria. Otra solución, consistiŕıa en la generación en tiempo de ejecución de
los códigos a través de los generadores eficientes: ESSG (para códigos CSS y derivados),
ELSG (para códigos LS) o ETZG (para códigos T-ZCZ). Sin embargo, esta opción bien
implica una pérdida de versatilidad, siendo necesario utilizar un diseño distinto para cada
codificación; o bien supone un aumento importante de los recursos a utilizar, cuando se
opta por tener en un mismo diseño todos los generadores y seleccionar posteriormente con
un multiplexor la salida del que corresponda.

En la figura 6.10 puede verse el diagrama de bloques de este módulo emisor. El sistema
está configurado para trabajar por defecto con macro-secuencias de 1024 bits generadas
mediante concatenación, en donde cada bit del código se modula con un śımbolo compuesto
por un único ciclo de una portadora cuadrada de frecuencia fe = 41.667 kHz, siendo el
peŕıodo de repetición de las emisiones TR = 50 ms. Sin embargo, todos los parámetros
anteriores pueden cambiarse en tiempo de ejecución a través del ordenador de configuración
mediante la interfaz gráfica mostrada en la figura 6.4. El ordenador comunica estos datos
v́ıa USB a la plataforma de desarrollo: una Nexys2 de Digilent [Inc08a] que dispone de
una FPGA Spartan3E-500 [Xil08b], conversores analógico-digital (ADC) y digital-analógico
(DAC) y un puerto USB con protocolo de acceso similar al EPP.

El primer módulo implementado en la FPGA es el controlador USB encargado de
gestionar los accesos del ordenador a la FPGA. Un módulo gestor de direcciones gobierna los
buses de direcciones de las memorias en donde se almacenan los códigos y la portadora. En
la fase de escritura los datos se escriben con cada ciclo de reloj. La lectura de la memoria que
contiene los códigos se inicia con el peŕıodo de repetición indicado en TR y a la frecuencia fe

especificada. Esto es, cada TR el bus de direcciones de dicha memoria se incrementa desde
0 hasta la longitud L del código a la frecuencia de emisión fe. El proceso de lectura de la
portadora se inicia simultáneamente con el de lectura de los códigos y no termina hasta que
no lo hace este último. Por cada elemento del código ∈ {−1, 0, 1} el bloque BPSK realiza
una lectura completa de la memoria que almacena la señal portadora: cuando se trata de
un 1 la memoria se lee en modo ascendente, cuando es un −1 se lee en modo descendente
obteniendo a la salida la portadora léıda al revés, y cuando se trata de un 0 el bloque BPSK
proporciona a su salida un número de ceros igual a la longitud de dicha portadora. Es decir,
si {A = am[l] ∈ {−1, 0, 1}; 0 ≤ m ≤ M − 1; 0 ≤ l ≤ L − 1} es una familia cualquiera de
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M códigos, y s(t) con 0 ≤ t ≤ NSM · 1
fe

es un śımbolo formado por NSM ciclos de una
portadora de frecuencia fe, entonces los códigos modulados a′m(t) pueden expresarse como
la convolución del śımbolo de modulación con un tren de deltas separadas temporalmente
y ponderadas con los bits de la secuencia:

a′m(t) = s(t) ∗∑L−1
i=0 am[i] · δ(t− i−NSM

1
fe

) =
∑L−1

i=0 am[i] · s(t− i−NSM
1
fe

)

0 ≤ t < (L− 1) ·NSM · 1
fe

(6.1)

Las salidas moduladas son adaptadas para su digitalización y posterior conexión con
los amplificadores de audio que excitan las balizas. Finalmente, cabe mencionar que, en
cualquier momento, desde el PC puede darse la orden de habilitar o deshabilitar la emisión
de las balizas.

Figura 6.10: Diagrama de bloques del módulo emisor.

6.4. Módulo receptor

Según el esquema propuesto en la figura 6.2, en el módulo receptor, tras la adquisición
y acondicionamiento de la señal recibida, tiene lugar una primera etapa de procesamiento
de bajo nivel para la obtención de TDV y otra posterior de más alto nivel para el cálculo
de la posición. La primera se ha implementado sobre una FPGA Spartan3E-500 integrada
en una placa Nexys2 de Digilent [Xil08b, Inc08a], y consta básicamente de los bloques de
demodulación, búsqueda de códigos mediante correlación y detección de picos. Por otro lado,
los cómputos asociados a la etapa de alto nivel, que incluyen la determinación de diferencias
de TDV (DTDV) y el posicionamiento mediante trilateración hiperbólica, pueden llevarse a
cabo bien en el ordenador a bordo del robot móvil, o bien en el ordenador de configuración
utilizado en la etapa de emisión. Se describen a continuación las tareas de ambas etapas en
detalle.
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6.4.1. Demodulación BPSK

La primera fase del proceso de detección consiste en la demodulación aśıncrona de la
señal recibida para la extracción de los códigos emitidos. Con este fin la señal recibida r(t)
es muestreada convenientemente y correlada digitalmente con el śımbolo empleado en la
modulación. Si se utiliza una portadora cuadrada o se realiza la correlación con una versión
rectangular del śımbolo empleado en la modulación, la implementación de dicha correlación
se simplifica enormemente: no sólo se necesitan menos recursos, sino que además las únicas
operaciones a realizar sobre las muestras recibidas son sumas y restas. Aśı, el demodulador
implementado puede verse como un registro de desplazamiento de tamaño NSM ·Of cuyas
muestras son sumadas con el mismo signo o con el signo invertido según puede verse en la
figura 6.11. No obstante, cabe mencionar que esta simplificación implica un ligero aumento
del ruido auto-inducido observado a la salida del bloque de correlación.

El diseño de este módulo se ha realizado de modo que pueda adaptarse a diferentes
esquemas de digitalización y śımbolos de modulación. Aśı, el ancho de bus de datos DW

de la señal digitalizada r[τ ], el número de ciclos NSM de la señal portadora y el factor de
sobremuestreo Of = fa

fe
utilizado en la adquisición, pueden configurarse antes de sintetizar

el diseño VHDL.

Figura 6.11: Implementación hardware del demodulador BPSK aśıncrono.

6.4.2. Bloque de correlación

Una vez demodulada la señal recibida, el siguiente paso es realizar la búsqueda de los
cinco códigos emitidos. Esta operación puede realizarse mediante una correlación clásica
si los códigos emitidos son Kasami, o mediante los esquemas eficientes propuestos en esta
tesis para códigos CSS, LS y T-ZCZ. Detalles acerca de la implementación de un correlador
directo convencional, ESSC adaptado a macro-secuencias de CSS y un correlador ELSC
para códigos LS pueden encontrarse en el caṕıtulo 4; mientras que en el 5 se especifican
correladores eficientes ETZC de códigos T-ZCZ. En todos los casos se ha tenido en cuenta
que a la salida del demodulador los bits consecutivos de un código am[l] se obtienen con
una separación de NSM · Of muestras, y se ha permitido la configuración pre-śıntesis de
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parámetros relativos a la emisión y adquisición de la señal, como pueden ser: la longitud
del código empleado, el número de códigos de la familia, el número de bits de la señal de
entrada al correlador o el factor de sobremuestreo.

6.4.3. Detección de picos

Cuando en la señal recibida se identifica la presencia de uno de los códigos emitidos, en
el correlador correspondiente aparece un máximo local indicando su instante de llegada. El
propósito del bloque de detección de picos es el de localizar dichos máximos para que, a
partir de ellos, la etapa de alto nivel pueda computar las relaciones temporales y realizar el
posicionamiento. La implementación de este bloque se muestra en la figura 6.12. Un contador
ćıclico establece una ventana de análisis de tamaño igual al peŕıodo TR de repetición de las
emisiones, de modo que en cada ciclo de cuenta se obtiene el TDV asociado al pico máximo
de correlación correspondiente a una única emisión. Una nueva muestra procedente del
correlador conectado a la entrada se almacena como candidata a pico si su valor supera
el umbral de la última candidata. Asimismo, el valor del contador en el momento de
identificar un nuevo pico candidato queda almacenado. Finalizada la cuenta, se tiene en
un registro el valor del pico máximo en la ventana de análisis y, en otro, el valor de su
TDV expresado en muestras de retardo. Posteriormente, la etapa de alto nivel computa
las diferencias de tiempos de vuelo entre los valores obtenidos en cada detector de picos,
rechazando aquellos valores de pico que no superen un determinado umbral y corrigiendo
los errores por desbordamiento del contador. Este último paso resulta necesario si el pico
de la baliza más cercana se recibe cuando el contador está a punto de desbordarse y el de
la más alejada cuando el contador ya se ha desbordado y está iniciando una nueva cuenta.
La corrección es sencilla y puede resolverse con el algoritmo 1, donde DTDV maximo es la
mayor DTDV que puede haber entre recepciones, fa es la frecuencia de adquisición y TR

indica cada cuánto se inicia una nueva emisión.

Figura 6.12: Diagrama de bloques del detector de picos implementado.
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Algoritmo 1 Pseudo-código para el cálculo de DTDV
Entrada: TDV: vector cuyos 5 elementos son los TDV obtenidos en cada detector de picos.
Salida: DTDV
1: TDV ref=min (TDV)
2: DTDV=TDV-TDV ref
3: para i=0 hasta i=5 hacer
4: si DTDV(i)>DTDV maximo entonces
5: DTDV(i)=DTDV(i)-TR · fa

6: fin si
7: fin para
8: si min (DTDV)<0 entonces
9: DTDV=DTDV-min (DTDV)

10: fin si
11: devolver DTDV

El detector de picos de la figura 6.12 no es el más adecuado para detectar correctamente
los ecos procedentes de emisiones codificadas con códigos ortogonales generalizados,
especialmente los correspondientes a códigos LS, cuando la detección se realiza de forma
aśıncrona. En el caṕıtulo 3 ya se mostró que el valor de las interferencias fuera de la IFW
pod́ıa llegar a ser elevado, concretamente, la menor cota de correlación en la IW que se
consigue con familias LS con un número de códigos µ ≤ 5 está en torno a 0.5. Tras la
demodulación aśıncrona el valor de dichas interferencias se ve incrementado, llegando incluso
a superar el valor del pico principal de la ACF en casos fuertemente afectados por el efecto
cerca-lejos. Si existe sincronismo, el incremento de estos lóbulos laterales no implica ningún
problema, ya que se encuentran fuera de la zona de búsqueda. Sin embargo, en el LPS
aqúı planteado el detector de picos descrito anteriormente validaŕıa como pico principal de
auto-correlación alguno de los lóbulos laterales obtenidos tras la correlación, tal y como
puede observarse en la figura 6.13, donde dos códigos LS modulados en BPSK, g′0 y g′1, son
recibidos con distinta enerǵıa en ausencia de ruido externo (espećıficamente, la enerǵıa de
la señal g′1 es un 25 % de la enerǵıa de la señal g′0). En la figura se ha marcado con un
ćırculo rojo el pico validado por el detector de picos, además se ha ampliado la zona central
de una de las funciones de correlación para mostrar el deterioro de las prestaciones iniciales
de la función de correlación como consecuencia de la demodulación aśıncrona.

Una solución sencilla a este problema consiste en invalidar la medida de DTDV que
exceda el ĺımite impuesto por la disposición de las balizas y receptores en el espacio de
trabajo, realizando en ese caso el posicionamiento con cuatro balizas (tres DTDV son
suficientes para el posicionamiento). Otra solución consistiŕıa en utilizar un detector de
picos más complejo que tenga en cuenta únicamente los picos de correlación que estén
ubicados en las proximidades de aquellos recibidos con mayor enerǵıa. Para ello puede
definirse una ventana de análisis F0 alrededor de estos picos de auto-correlación de mayor
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Figura 6.13: Ejemplo de detección de máximos locales utilizando el
detector de picos de la figura 6.12, para dos códigos LS de longitud 287
bits, modulados en BPSK y en ausencia de ruido externo, cuando uno
de ellos se recibe con mayor enerǵıa que el otro.

enerǵıa, buscando posteriormente los de menor enerǵıa en el área de intersección de dichas
ventanas F0. En el caso de códigos LS y T-ZCZ esta ventana puede fijarse considerando
el tamaño de su IFW en el origen, esto es, F0 = NSM · Of · (2 ·W + 1). En la figura 6.14
se muestran los picos validados por este último detector cuando las circunstancias son las
mismas que en el ejemplo de la figura 6.13. Se ha indicado con una ĺınea discontinua la zona
de análisis F0 alrededor del pico principal. Obsérvese como el eco de menor enerǵıa es ahora
validado correctamente. El algoritmo 2 muestra el pseudo-código de este segundo detector
de picos.

6.4.4. Algoritmo de posicionamiento

Una vez obtenidas las DTDVs entre las recepciones procedentes de las cinco balizas, se
calcula la posición del receptor móvil mediante trilateración hiperbólica usando el método
iterativo de minimización no lineal de Gauss Newton [SW89]. El algoritmo parte de una
posición estimada inicial (x̂, ŷ, ẑ) y mediante aproximaciones sucesivas obtiene la posición
(x, y, z) del receptor. Para ello necesita conocer la ubicación {(bxi, byi, bzi); 1 ≤ i ≤ 5} de las
balizas y las diferencias de tiempo de vuelo entre una baliza de referencia (la más cercana)
y el resto expresadas en distancias {∆ri,1 = c · ∆ti,1; 2 ≤ i ≤ 5}, donde se ha supuesto
que la baliza de referencia es la B1, c es la velocidad de propagación de los ultrasonidos y
∆ti,1 la DTDV entre la recepción de la baliza B1 y la Bi. Con esto, la distancia entre una
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Figura 6.14: Ejemplo de detección de máximos locales delimitando el
área de búsqueda, para dos códigos LS de longitud 287 bits, modulados
en BPSK y en ausencia de ruido externo, cuando uno de ellos se recibe
con mayor enerǵıa que el otro.

Algoritmo 2 Pseudo-código para la detección de picos cercanos a los recibidos con mayor
enerǵıa.
Entrada: corr: array de tamaño (5× TR · fa), donde cada fila corresponde a la correlación

de la señal de entrada con uno de los códigos que identifican las balizas.
Salida: TDV: vector con los TDV asociados a cada baliza
1: [pico max,bal max]=max(max(corr’))
2: TDV(bal max)=busca(corr(bal max,:)==pico max)
3: margen izquierdo(1)=TDV(bal max)-F0

2

4: margen derecho(1)=TDV(bal max)+F0
2

5: corr(bal max,:)=ceros
6: para i=0 hasta i=4 hacer
7: [pico max,bal max]=max(max(corr(:,margen inquierdo(i):margen derecho(i))’))
8: TDV(bal max)=busca(corr(bal max,:)==pico max)
9: margen izquierdo(i+1)=max(margen izquierdo(i),TDV(bal max)-F0

2 )
10: margen derecho(i+1)=min(margen derecho(i),TDV(bal max)+F0

2 )
11: corr(bal max,:)=ceros
12: fin para
13: devolver TDV

baliza cualquiera y el punto real donde el receptor está situado puede expresarse como (6.2),
asimismo, la distancia entre esa misma baliza y el punto estimado viene dada por (6.3).

ri =
√

(bxi − x)2 + (byi − y)2 + (bzi − z)2; 1 ≤ i ≤ 5 (6.2)

r̂i =
√

(bxi − x̂)2 + (byi − ŷ)2 + (bzi − ẑ)2; 1 ≤ i ≤ 5 (6.3)
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Las ecuaciones anteriores pueden reescribirse en función de la diferencia de distancias a
la baliza B1 de referencia según:

∆ri,1 = ri − r1 =
√

(bxi − x)2 + (byi − y)2 + (bzi − z)2 −
√

(bx1 − x)2 + (by1 − y)2 + (bz1 − z)2

∆r̂i,1 = r̂i − r̂1 =
√

(bxi − x̂)2 + (byi − ŷ)2 + (bzi − ẑ)2 −
√

(bx1 − x̂)2 + (by1 − ŷ)2 + (bz1 − ẑ)2

2 ≤ i ≤ 5
(6.4)

El algoritmo trata de minimizar la suma de los errores cuadráticos asociados a los
incrementos de distancia minimizando la siguiente expresión:

F (x̂, ŷ, ẑ) =
5∑

i=2

(∆r̂i,1 −∆ri,1)2 =
5∑

i=2

[fi(x̂, ŷ, ẑ)]2 (6.5)

donde,

fi(x̂, ŷ, ẑ) = [
√

(bxi − x̂)2 + (byi − ŷ)2 + (bzi − ẑ)2−
√

(bx1 − x̂)2 + (by1 − ŷ)2 + (bz1 − ẑ)2]−∆ri,1

(6.6)

Derivando (6.5) respecto a (x̂, ŷ, ẑ) se obtiene (6.7).

∂F
∂x̂ = 2

5∑
i=2

fi · ∂fi

∂x̂ ; ∂F
∂ŷ = 2

5∑
i=2

fi · ∂fi

∂ŷ ; ∂F
∂ẑ = 2

5∑
i=2

fi · ∂fi

∂ẑ (6.7)

Las ecuaciones anteriores se pueden expresar de forma matricial como g = 2JT f , donde
JT es la transpuesta de la matriz jacobiana J , y tanto g como f son dos vectores definidos
según (6.8).

g =




∂F
∂x̂
∂F
∂ŷ
∂F
∂ẑ


 J =




∂f2

∂x̂
∂f2

∂ŷ
∂f2

∂ẑ
∂f3

∂x̂
∂f3

∂ŷ
∂f3

∂ẑ
∂f4

∂x̂
∂f4

∂ŷ
∂f4

∂ẑ
∂f5

∂x̂
∂f5

∂ŷ
∂f5

∂ẑ




f =




f2

f3

f4

f5




(6.8)

Las derivadas parciales ∂fi

∂x , ∂fi

∂y y ∂fi

∂z pueden calcularse como:

∂fi
∂â = â−ai

ri
− â−a1

r̂1

{
a = x, y, z

i = 2, 3, 4, 5
(6.9)

Sabiendo esto, el algoritmo de Gauss-Newton proporciona el valor de las coordenadas

estimadas P(n+1) =




x̂

ŷ

ẑ


 tras n iteraciones según:
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P(n+1) = P(n) − (JT
(n)J(n))−1JT

(n)f(n) (6.10)

Siendo

JT J =




5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

)2 5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

) (
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

) 5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

) (
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

)

5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

) (
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

) 5∑
i=2

(
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

)2 5∑
i=2

(
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

) (
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

)

5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

) (
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

) 5∑
i=2

(
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

) (
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

) 5∑
i=2

(
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

)2




JT f




5∑
i=2

(
x̂−xi

r̂i
− x̂−x1

r̂1

)
fi

5∑
i=2

(
ŷ−yi

r̂i
− ŷ−y1

r̂1

)
fi

5∑
i=2

(
ẑ−zi

r̂i
− ẑ−z1

r̂1

)
fi




(6.11)

El proceso iterativo reflejado en (6.10) se repite hasta que los errores en el cálculo de
la posición son lo suficientemente pequeños, considerando entonces que (x, y, z) = (x̂, ŷ, ẑ).
La elección del punto estimado inicial debe hacerse teniendo en cuenta que sus coordenadas
no deben coincidir con las de ninguna baliza, y que además no debe estar ubicado en el
plano que forman estas últimas para evitar singularidades. Asimismo, debe evitarse ubicar
el móvil de tal modo que se obtengan diferencias de tiempos de vuelo ∆ti,1 iguales para
distintos valores de i. La figura 6.15 representa de forma gráfica las tareas a realizar por el
algoritmo de posicionamiento, en donde ∆X = (JT

(n)J(n))−1JT
(n)f(n).

Figura 6.15: Grafo de flujo del algoritmo de posicionamiento hiperbólico según el
método de mı́nimos cuadrados no lineales de Gauss-Newton.
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6.5. Simulación del LPS propuesto

Una vez descrito en su totalidad el LPS propuesto, en esta sección se llevan a cabo
una serie de simulaciones para comprobar su funcionamiento bajo diferentes condiciones de
ruido externo. Para ello se han desarrollado modelos simulados de cada uno de los bloques
que componen el LPS: generadores de código, modulador BPSK, transductores de la etapa
de emisión y recepción, demodulador, correladores, detectores de picos y algoritmia de alto
nivel. Además se han considerado los efectos de atenuación de la señal ultrasónica por
divergencia geométrica y absorción atmosférica, aśı como el efecto de la temperatura sobre
la velocidad de propagación. Otros efectos como el de la niebla o el viento no se han tenido
en cuenta ya que el LPS está pensado para operar en entornos interiores.

El LPS se ha configurado con los valores que a continuación se detallan. El śımbolo
de modulación está compuesto por un único ciclo NSM = 1 de una portadora cuadrada de
41.667 kHz. Aunque un incremento del número de ciclos permite trabajar con transductores
con un ancho de banda más reducido, también implica aumentar los tiempos de emisión
y de proceso. Como se verá más adelante, los códigos empleados ya son de una longitud
considerable por lo que no se ha querido utilizar más de un peŕıodo de la portadora para
no incrementar el tiempo de emisión de los mismos. Por otro lado, cada TR = 50 ms las
balizas inician una nueva emisión. El módulo de adquisición muestrea la señal recibida con
una frecuencia fa = 500 kHz, por lo que el factor de sobremuestreo es de Of = 12 muestras
por śımbolo de modulación. El ADC empleado para digitalizar la señal es de 12 bits, aunque
internamente se recortan los bits de menor peso considerando un ancho de bus de entrada
al demodulador de DW = 8 bits.

Con estos parámetros, y teniendo en cuenta la disposición de las balizas y las dimensiones
del área a cubrir, la diferencia máxima entre TDV procedentes de distintas balizas es de
2.051 ms (para una velocidad de propagación de los ultrasonidos de 343.5 m/s). Por tanto,
cuando los códigos empleados sean ortogonales generalizados deben presentar una IFW
alrededor del origen mayor a 173 bits (W ≥ 86 bits). Un conjunto con al menos µ = 5 códigos
LS que cumplan esta condición son los LS(2, 128, 8) generados según [SBH01]; cuya longitud
es de L = 1151 bits, el tamaño de su semi-ventana libre de interferencias W = 127 bits y el
valor del lóbulo principal de la ACF es igual a 1024 (en condiciones de transmisión ideales
y sin considerar la modulación). Asimismo, los pares T-ZCZ3′(1024, 8, 146, 146) de longitud
L = 1024 y WA = WC = EA = EC = 146 bits también cumplen con las especificaciones
anteriores, siendo su ganancia de proceso igual a 2048. Sin embargo, para transmitir las dos
secuencias de cada código manteniendo la modulación BPSK deben reorganizarse, ya sea
mediante concatenación o entrelazado, en una nueva secuencia de 2048 bits. Este incremento
en el número de bits tiene dos desventajas principalmente: una mayor cantidad de datos a
procesar en la detección y, por otro lado, el robot móvil puede haber cambiado su posición
sin haber recibido todo el código. Si el robot es suficientemente lento, como es el caso,
este segundo problema puede evitarse. Con todo, para comparar las distintas familias de
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códigos bajo condiciones similares (longitud y ganancias de proceso parecidas) se ha elegido
un conjunto con M = 4 códigos T-ZCZ2′(512, 4, 153, 153) de longitud L = 512 bits y con
zonas sin interferencias de tamaño WA = WC = EA = EC = 153 bits. En este caso el
posicionamiento se realiza a partir de las medidas de las cuatro balizas situadas en las
esquinas de la estructura metálica (se invalida la baliza B1). Las secuencias de cada par
se han concatenado dejando una separación de 153 ceros entre una y otra, lo que implica
una longitud total de código de 1177 bits y un pico de auto-correlación igual a 1024. Por
otro lado, se han seleccionado cinco códigos Kasami de longitud L = 1023 bits, y macro-
secuencias obtenidas a partir de la concatenación (Msc) y entrelazado (Mse) de parejas
Golay (2-CSS) de longitud L = 512 bits (LMs = 1024). Los cinco códigos elegidos en cada
familia son preferidos, es decir, son aquellos que reducen al máximo el valor de la cota de
correlación θ. A modo de recordatorio, se muestra en la tabla 6.1 las caracteŕısticas más
relevantes de los códigos escogidos.

Código L
valor pico

principal ACF
µ θ θAC θCC

Kasami 1023 1023 5 0.0587 0.0547 0.0587

Msc 1024 1024 5 0.1758 0.0645 0.1758

Mse 1024 1024 5 0.1758 0.0811 0.1758

LS 1151 1024 5
0 si |τ | ≤ 127 0 si |τ | ≤ 127 0 si |τ | < 127

0.501 si |τ |1 > 127 0.501 si |τ | > 127 0.501 si |τ | > 127

T-ZCZ2′ 1177 1024 4
0 si |τ | ≤ 153 0 si |τ | ≤ 153 0 si |τ | < 153

0.2188 si |τ | > 153 0.2188 si |τ | > 153 0.2188 si |τ | > 153

Tabla 6.1: Caracteŕısticas más relevantes de los códigos emitidos por las balizas.

6.5.1. Efectos considerados en la propagación del ultrasonido

Como ya se ha adelantado anteriormente son varios los efectos sobre la señal ultrasónica
que se han considerado a la hora de modelar el LPS propuesto para espacios interiores. La
figura 6.16 resume los más importantes, que a grandes rasgos son:

• Errores de sincronización en las emisiones.

Aunque la señal de sincronismo es común a todas las balizas emisoras puede ocurrir
que el tiempo entre la llegada de la enerǵıa eléctrica y la emisión de la onda acústica
sea distinta en cada uno de ellos. Esta variación se ha simulado considerando una
diferencia máxima de 4 µs entre el transductor más rápido y el más lento, lo que se
traduce en errores de posicionamiento de pocos milimétros.
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Figura 6.16: Efectos simulados sobre la señal ultrasónica.

El retardo introducido por la electrónica (FPGA que controla la emisión) no se ha
considerado ya que afecta a todas las balizas por igual, y queda anulado al computar
las DTDV.

• Caracteŕısticas de los transductores empleados en la emisión.

Para las pruebas simuladas se ha tenido en cuenta la respuesta en frecuencia y el patrón
de radiación vertical suministrados por el fabricante de los transductores (recuérdese
la figura 6.7). El patrón de radiación horizontal es omnidireccional por lo que no se
ha considerado.

• Efecto del reflector cónico.

Como ya se ha mencionado, cada uno de los transductores se ha insertado sobre
una estructura cónica de madera para incrementar el área de cobertura sobre el suelo.
Aunque en el diseño de dicha estructura cónica se ha tratado de evitar la superposición
en el área de cobertura de haces reflejados en distintos puntos de la misma, lo cierto es
que según donde esté el receptor situado puede existir superposición de varias señales.
Sirva de ejemplo la figura 6.17, en donde puede observarse que las emisiones de mayor
enerǵıa (1-3) procedentes de las reflexiones con el reflector cónico aparecen solapadas
con las directas de menor enerǵıa (4), y en una zona cercana a la vertical también con
las reflexiones que inciden sobre la mitad simétrica del reflector (2). El modelo utilizado
para simular el efecto del reflector cónico forma parte del trabajo realizado por otros
miembros del equipo de investigación en el que la autora de esta tesis está integrada,
pudiéndose encontrar más detalles acerca del mismo en [VUM+07]. La atenuación real
respecto a la vertical del transductor se ha mostrado en la figura 6.8.b.
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Figura 6.17: Zonas de superposición debidas a las reflexiones
en el reflector cónico.

• Efecto de la temperatura.

La velocidad de propagación del sonido en el aire depende de la temperatura ambiente
según la expresión siguiente:

c = c0 ·
√

1 +
T

273.15
(6.12)

En donde c0 = 331.6 m/s es la velocidad de propagación de las ondas a cero grados
cent́ıgrados y T es la temperatura del aire también en grados cent́ıgrados. La sala
donde el LPS está instalado se encuentra a una temperatura aproximada de 20 ◦C, lo
que implica una velocidad de propagación c = 343.52 m/s.

• Atenuación por absorción.

Conforme una onda acústica se propaga por el medio parte de su enerǵıa se disipa en
forma de enerǵıa térmica, atenuándose su amplitud con la distancia recorrida. Más
concretamente, la absorción del sonido en la atmósfera viene dada por la siguiente
expresión [ISO93]:

αa = f2

{
18.4 · 10−12

(
P

Pref

)−1
·
(

T
Tref

) 1
2 +

+
(

T
Tref

)−5
2 ·

[
0.01275 e

−2239.1
T

frO+ f2

frO

+ 0.1068 e
−3352

T

frN+ f2

frN

]}
(Np/m)

(6.13)

En donde f es la frecuencia de la señal emitida en Hertzios; P la presión atmosférica
en kiloPascales; Pref = 101.325 kPa; T es la temperatura absoluta; Tref = 293.15 ◦K;
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frO es la frecuencia de relajación del Ox́ıgeno; y frN la del Nitrógeno. En definitiva, la
absorción de las ondas acústicas en la atmósfera depende de la frecuencia de la onda,
la temperatura, la humedad y la presión atmosférica, siendo igual a α = 1.378 dB/m

en el ejemplo aqúı propuesto (considerando una humedad relativa del 50 % y una
temperatura de 20 ◦C).

• Atenuación por divergencia.

A medida que un frente de onda se propaga aumenta su tamaño, lo que provoca una
atenuación en su intensidad ya que la enerǵıa inicial radiada por la fuente tiene que
distribuirse por una superficie cada vez mayor. En el caso de ondas esféricas el nivel
de presión sonora se atenúa 6 dB cada vez que se dobla la distancia a la fuente.

Un estudio completo de los mecanismos que afectan a la propagación del ultrasonido
puede encontrarse en [Á05].

• Ruido ambiente.

Se ha supuesto que el canal está contaminado con ruido blanco gaussiano (AWGN,
Additive White Gausian Noise), y se han realizado pruebas con diferentes relaciones
señal-ruido (SNR, Signal to Noise Ratio).

Asimismo, se ha comprobado experimentalmente que las medidas de TDV obtenidas
cuando el receptor está situado en un punto de test concreto, vaŕıan levemente unas
de otras. Para simular estos errores de precisión se ha considerado que la desviación
t́ıpica de las medidas de TDV es de 4 µs.

• Caracteŕısticas del micrófono empleado.

Dada la omnidireccionalidad del micrófono Panasonic WM61 y su respuesta plana
en un amplio rango de frecuencias, no se ha considerado que introduzca ningún
efecto de distorsión sobre la señal recibida. Por otro lado, el retardo de conversión
de enerǵıa acústica a eléctrica afecta por igual a las emisiones procedentes de cada
baliza, quedando su efecto cancelado tras el cálculo de las DTDV.

6.5.2. Resultados obtenidos con el modelo simulado

Impacto de los efectos simulados sobre la señal codificada

Tras la inclusión de los efectos comentados anteriormente las funciones de correlación
de los códigos empeoran y los valores de cota mostrados en la tabla 6.1 pasan a ser más
restrictivos. Como ejemplo, en la figura 6.18 puede observarse la función de auto-correlación
de un código LS recibido en ausencia de ruido externo. El ruido auto-inducido que aparece
como consecuencia de la demodulación aśıncrona y el ancho de banda reducido de los
transductores es especialmente significativo en el entorno del pico principal de la ACF
y de los lóbulos laterales de mayor valor. En consecuencia, la IFW efectiva es menor que la
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teórica (la efectiva no considera los picos secundarios alrededor de los lóbulos laterales que
aparecen justo en las terminaciones de la IFW de algunos códigos LS). Teniendo en cuenta
esto, puede utilizarse una ventana de análisis de valor F0 = NSM ·Of · (2 · (W − 3) + 1) en
el algoritmo 2 de detección de picos, que es el que se ha utilizado en las pruebas simuladas.
Este ruido auto-inducido se observa también en el resto de códigos evaluados.

Figura 6.18: Ejemplo de las interferencias introducidas por la demodulación
aśıncrona y el ancho de banda del transductor empleado, en ausencia de ruido
externo.

Los bajos valores de cota de correlación de los códigos empleados (resumidos en la tabla
6.1) ya indican una gran inmunidad de los mismos al ruido ambiente. Un caso extremo
puede darse en condiciones de muy baja relación señal-ruido cuando además alguno de
los códigos se recibe con muy poca enerǵıa. En este sentido, la figura 6.19 muestra, para
códigos LS y Kasami y una SNR = −15 dB, los picos validados (ćırculo rojo) cuando
se reciben completamente solapadas dos señales, en donde una de ellas ha sufrido una
atenuación del 75 % respecto a su valor original. Según puede observarse el pico de auto-
correlación del código Kasami recibido con menor enerǵıa no es detectado correctamente.
Cuando se identifica un fallo de este tipo, en donde uno de los picos de correlación validados
es considerablemente menor a los demás, se obvia el valor de TDV proporcionado por dicha
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baliza y se posiciona sólo con cuatro de ellas. El valor del umbral a partir del cual el valor
detectado se considera válido se ha fijado experimentalmente. Por otro lado, en la figura
6.20 puede observarse el error cometido en la determinación de los TDV correspondientes
a la emisión recibida con mayor enerǵıa (en rojo) y a la recibida con menor enerǵıa (en
negro), para un total de 100 medidas sucesivas y una SNR = −15 dB. En todos los casos el
pico de correlación de la emisión más energética es detectado sin errores, no sucediendo lo
mismo con el de menor enerǵıa, sobre todo cuando los códigos empleados son los Kasami.

(a) LS (b) Kasami

Figura 6.19: Ejemplo de detección de máximos locales para códigos a) LS y b) Kasami, cuando
la SNR = −15 dB y se reciben dos códigos de distinta enerǵıa completamente solapados.

Figura 6.20: Variaciones en las medidas de TDV después de 100 emisiones y una
SNR = −15 dB cuando se reciben dos códigos solapados de distinta enerǵıa.
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Precisión en el posicionamiento

El grado de precisión y veracidad conseguido en la medida de los TDV (y por ende de las
DTDV) condiciona en gran medida las prestaciones del sistema de posicionamiento final. El
instante de llegada del código emitido se calcula a partir de la correlación de dicho código
con la señal capturada por el receptor, que da lugar a un máximo cuando se produce una
coincidencia. Sin embargo, este máximo no siempre puede identificarse con claridad ya que el
ruido del entorno y las propias limitaciones de los transductores introducen incertidumbres
en las medidas. Espećıficamente, la varianza mı́nima teórica en las medidas de TDV viene
dada por la cota de Cramér-Rao según [Qua81]:

σ2
t =

1
8 · π2

· 1
SNR

· 1
To ·BW

· 1
f2

c

· 1
1 + BW 2

12·f2
c

(6.14)

En donde SNR es la relación señal-ruido del sistema (suponiendo que el ruido que
corrompe la señal es blanco); To = L · NSM · Of · 1

fa
es el tiempo de observación de la

señal; BW es el ancho de banda de la misma; y fc su frecuencia central. La frecuencia
central fc = 39.1 kHz del espectro de la señal recibida se encuentra desplazada respecto
a la de la portadora original fe = 41.667 kHz, según puede verse en la figura 6.21 cuando
el código emitido es una macro-secuencia de 1024 bits. Además, su ancho de banda queda
reducido a BW = 6 kHz tras el filtrado realizado por el emisor. Con estos parámetros, las
menores desviaciones estándar de las estimaciones de TDV que podŕıan conseguirse para
diferentes valores de relación señal-ruido son las mostradas en la figura 6.22.

Figura 6.21: Espectro de la señal recibida cuando el
código emitido es una macro-secuencia Mse de LMs =
1024 bits modulada en BPSK.

Con el fin de comprobar las prestaciones del LPS con los códigos bajo estudio se han
considerado 24 puntos de test (P21 a P24), ubicados sobre el suelo en diferentes coordenadas
xy para cubrir el área de trabajo, y se han llevado a cabo un conjunto de simulaciones bajo
diferentes niveles de ruido. Por cada punto de test y código evaluado se ha realizado un
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Figura 6.22: Cota teórica de Cramér-Rao de las
desviaciones t́ıpicas de los TDV obtenidos, en función
de la SNR.

total de 100 medidas, considerando válidos los resultados obtenidos si el error estimado no
supera los 5 cm. La figura 6.23 muestra las coordenadas de dichos puntos y la posición de
las balizas.

Figura 6.23: Situación de los puntos de test en el espacio de
medida.

Una primera prueba se ha realizado en ausencia de ruido externo y sin forzar
desplazamientos en las medidas de tiempos de vuelo, obteniendo los resultados de la figura
6.24. Los ćırculos azules de la figura 6.24.a representan la posición estimada con cada una
de las 100 medidas realizadas por cada punto, en este caso todas coinciden y aparecen
superpuestas. Por otro lado, una cruz roja indica la media de las medidas realizadas. En la
figura 6.24.b se ha representado la media del error cometido en cada eje (cuya desviación
t́ıpica es cero) y se ha ampliado la posición obtenida en cuatro de los puntos de test;
pudiendo observarse que las posiciones estimadas, tanto en el eje x como en el y, no coinciden
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exactamente con las de los puntos de test. Para eliminar estos desplazamientos resultaŕıa
necesario calibrar correctamente el sistema (la posición de las balizas se ha calculado de
modo manual utilizando una cinta métrica convencional), aśı como localizar correctamente
el centro virtual de emisión del conjunto reflector cónico-transductor. Estas mejoras, aunque
necesarias, quedan fuera de los objetivos de esta tesis ya que, aunque la veracidad de los
resultados mostrados en lo sucesivo se va a ver afectada por la calibración realizada, los
errores son los mismos para todos los códigos. Aśı pues, el LPS diseñado puede ser empleado
con éxito como herramienta de comparación de las bondades de cada código en un ejemplo
práctico.

Figura 6.24: a) Simulación de las posiciones estimadas con códigos Kasami cuando la SNR =
100 dB, y la desviación t́ıpica de las medidas de TDV es 0 µs; b) Valores medios del error cometido
en cada eje y ampliación de los puntos de test P2, P6, P13 y P23.

Los valores de cota de los códigos empleados son significativamente bajos, dada la
longitud de los mismos, por lo que el sistema es de suponer que sea capaz de trabajar
bajo condiciones de ruido elevado con cualquiera de ellos. Aśı, cuando el nivel de ruido
es igual al de señal (SNR = 0 dB) los errores cometidos en el eje x e y con los cinco
esquemas de codificación evaluados, coinciden con los de la figura 6.24, siendo la desviación
t́ıpica de las medidas de 0.29 cm en el peor de los casos. Las figuras 6.25 a 6.28 muestran
las simulaciones realizadas con cada familia de códigos para el caso de una relación señal
ruido SNR = −15 dB. Aparecen en estos casos algunas medidas (en inglés outliers)
significativamente diferentes al resto de resultados de la colección y que han sido descartadas
por superar los 5 cm de error permitidos en el sistema, aunque śı que siguen representadas
en el gráfico (a) de las figuras. El porcentaje de valores no válidos respecto a los válidos
se muestra en el gráfico (c) y, en el (b) pueden verse los errores medios cometidos en el
eje x e y una vez eliminados los outliers. Los errores medios no vaŕıan ostensiblemente de
unos códigos a otros, estando por debajo de 1.5 cm, con desviaciones t́ıpicas inferiores a
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0.5 cm en más del 90 % de los casos. Lo que hace suponer que, una vez corregido el error
de veracidad del que parte el sistema, podŕıan conseguirse errores medios y desviaciones
t́ıpicas sub-centrimétricas incluso con ruido elevado.

Las diferencias entre los resultados obtenidos con un esquema de codificación u otro no
son excesivamente notables, como era de esperar dado que sus valores de cota de correlación
son similares. En cualquier caso, puede apreciarse en estas figuras que las secuencias Kasami
y las macro-secuencias generadas mediante entrelazado (Mse) son las que presentan un
mayor número de medidas no válidas. En ambos casos las posiciones más problemáticas se
encuentran en el entorno cercano de las balizas, siendo los puntos P12 y, en mayor medida,
el P13 los que menor número de medidas válidas presentan. Dichos puntos se encuentran
muy próximos a una baliza y más alejados de otras, pudiendo explicarse este hecho por el
efecto cerca-lejos. No obstante, obsérvese que el porcentaje de valores descartados es muy
bajo (0.55 % para Mse), y casi despreciable para códigos Msc, LS y T-ZCZ2′ . Estos últimos
son los que presentan además una menor desviación t́ıpica en las medidas estimadas.

Figura 6.25: a) Simulación de las posiciones estimadas cuando se utilizan códigos Kasami y la SNR =
−15 dB; b) Valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje una vez eliminados los
outliers; c) Porcentaje de medidas válidas.
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Figura 6.26: a) Simulación de las posiciones estimadas cuando se utilizan macro-secuencias Msc y la
SNR = −15 dB; b) Valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje una vez eliminados
los outliers; c) Porcentaje de medidas válidas.

Figura 6.27: a) Simulación de las posiciones estimadas cuando se utilizan macro-secuencias Mse y la
SNR = −15 dB; b) Valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje una vez eliminados
los outliers; c) Porcentaje de medidas válidas.
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Figura 6.28: a) Simulación de las posiciones estimadas cuando se utilizan códigos LS y la SNR = −15 dB;
b) Valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje una vez eliminados los outliers; c)
Porcentaje de medidas válidas.

Figura 6.29: a) Simulación de las posiciones estimadas cuando se utilizan códigos T-ZCZ2′ y la
SNR = −15 dB; b) Valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje una vez eliminados
los outliers; c) Porcentaje de medidas válidas.
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Como es de esperar cuando el ruido aumenta, el porcentaje de medidas no válidas
también lo hace. En este sentido, la figura 6.30 muestra el porcentaje de medidas incorrectas
para cada punto de test y esquema de codificación evaluados cuando la SNR es tan baja
como −20 dB. Obsérvese que en todos los códigos dicho porcentaje permanece por debajo
del 10 % en más de la mitad de los puntos evaluados y sólo supera el 50 % en el P13. En
este sentido, puede verse que los puntos con un mayor número de medidas no válidas son los
situados muy próximos a alguna de las balizas ya que, según se ha comentado anteriormente,
son los más susceptibles de sufrir el efecto cerca-lejos. Por otro lado, cabe mencionar que
los códigos LS son los que presentan un mayor porcentaje de medidas válidas incluso para
este nivel de ruido.

(a) Kasami (b) Msc (c) Msc

(d) LS (e) T-ZCZ2′

Figura 6.30: Porcentaje de medidas no válidas para cada punto de test cuando la SNR = −20 dB.

Según se comentó al inicio de esta sección, la longitud de los códigos empleados es tal
que la diferencia entre los instantes de llegada de las emisiones de cada baliza no supera
la IFW central de los códigos LS y T-ZCZ en ningún punto del área de trabajo, evitando
de este modo introducir una señal de sincronismo adicional en el sistema. Esta restricción
no es aplicable a las secuencias Kasami o a las macro-secuencias Msc y Mse, que presentan
valores de interferencia de magnitud similar a lo largo de toda la función de correlación.
Cuando éstos sean los códigos elegidos, pueden emplearse longitudes inferiores siempre y
cuando los valores de cota sean lo suficientemente bajos como para permitir la detección
del pico principal de la ACF en presencia de ruido. Se consigue de este modo reducir
significativamente los tiempos de cómputo y el número de recursos hardware del proceso de
detección.
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En el escenario de pruebas propuesto, la disminución de la longitud de los códigos T-ZCZ
y por tanto su IFW implica un aumento del número de medidas no válidas en determinados
puntos de test. Para comprobarlo se han repetido las simulaciones anteriores con códigos LS
de longitud L = 287 bits y W = 31 bits (la IFW es por tanto de 63 bits); y pares T-ZCZ2′

de longitud L = 128 y WA = WC = 38 bits, emitiendo las dos secuencias de cada par
concatenadas con una separación de 31 bits entre ellas. Cuando la relación señal-ruido del
sistema es de 100 dB, empleando códigos LS, del total de 2400 medidas realizadas, un 8 %
son incorrectas y corresponden en su mayoŕıa a los puntos P14 y P22. Del mismo modo,
los errores en la estimación de la posición del P14 exceden el máximo permitido cuando los
códigos emitidos son T-ZCZ2′ . Bajo las mismas condiciones, el empleo de secuencias Kasami
de L = 255 bits, macro-secuencias de LMs = 256 bits o códigos ortogonales generalizados
con una IFW mayor, supone eliminar por completo las medidas incorrectas. La figura 6.31
representa el porcentaje de medidas no válidas obtenidas para cada punto de test, cuando el
valor del pico principal de auto-correlación de los códigos empleados es 256 (255 si se emplean
códigos Kasami) y la relación señal ruido es de SNR = −15 dB. Obsérvese como los códigos
con peores prestaciones ahora son los LS y T-ZCZ2′ debido al reducido tamaño de su IFW
que admite DTDV máximas de 0.74 ms. Los puntos más cŕıticos con los códigos LS son
aquellos en donde la DTDV entre la recepción de dos balizas cualesquiera es ligeramente
superior a la IFW, puesto que los picos de correlación cruzada que aparecen justo en el
borde de la IFW de la señal más energética pueden enmascarar el pico de ACF de la menos
energética.

(a) Kasami (b) Msc (c) Msc

(d) LS (e) T-ZCZ2′

Figura 6.31: Porcentaje de medidas válidas para cada punto de test cuando la SNR = −15 dB y
el valor del pico principal de la ACF de los códigos empleados es 256 (255 en los Kasami).
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6.6. Resultados obtenidos con señales reales

Una vez caracterizado el sistema mediante simulación, se presentan en esta sección un
conjunto de resultados obtenidos con señales ultrasónicas reales.

Con objeto de poder evaluar las transformaciones que sufre la señal recibida durante
toda la etapa de procesamiento de bajo nivel, se ha conectado la electrónica que acondiciona
la señal capturada por el micrófono Panasonic a una tarjeta de adquisición comercial de
altas prestaciones Ultrasound-Gate 116Hm de Avisoft [Bio08] que digitaliza la señal y
mediante un interfaz USB env́ıa los datos a un ordenador personal. Este módulo permite
seleccionar la resolución del ADC que realiza la conversión, la ganancia de modo manual
mediante un potenciómetro y la frecuencia de muestreo hasta un máximo de 1 MHz.
El software Avisoft-Recorder USGH que acompaña la tarjeta permite configurar, además
de los parámetros anteriores, el tiempo de captura, almacenando los datos adquiridos en
ficheros con extensión .WAV que pueden ser fácilmente importados desde Matlab R© para
su procesamiento. Además, el software permite la monitorización en tiempo real de la
señal ultrasónica capturada. En esta fase de pruebas el uso de la tarjeta de adquisición
Ultrasound-Gate 116Hm permite depurar los errores en etapas intermedias del proceso de
bajo nivel y comprobar el funcionamiento del sistema más rápidamente que la FPGA, que
requiere la reprogramación del bloque de correlación en función del código emitido. Una vez
verificado el correcto funcionamiento del sistema y determinado el esquema de codificación
más adecuado, el posicionamiento se realizaŕıa en tiempo real empleando el esquema de la
figura 6.2. El tamaño final de las FPGAs utilizadas dependerá de la longitud de los códigos
empleados, el factor de sobremuestreo y ancho del bus de datos de entrada.

Los parámetros de configuración del LPS son los especificados al inicio de la sección 6.5,
cuyos valores se recuerdan a continuación:

• Emisión: Codificación de la señal ultrasónica con códigos Kasami, Msc, Mse, LS y
T-ZCZ2′ con pico principal de ACF de valor 1024 en todos los códigos a excepción de
los Kasami, en donde el valor del pico máximo es 1023 (véase la tabla 6.1). Śımbolo
de modulación compuesto por un único ciclo NSM = 1 de una portadora cuadrada de
frecuencia fe = 41.667 kHz. Inicio de una nueva emisión cada TR = 50 ms.

• Recepción: ADC de la tarjeta de adquisición con DW = 8 bits y frecuencia de muestreo
fa = 500 kHz (Of = fa

fe
= 12).

Las medidas realizadas se han llevado a cabo con un único micrófono que ha sido ubicado
manualmente sobre los 24 mismos puntos de test evaluados durante la fase de simulación,
cuyas coordenadas pueden consultarse en la figura 6.23. Dichos puntos han sido emplazados
sobre el suelo con la ayuda de un medidor láser de precisión milimétrica. Por cada punto
de test y esquema de codificación analizado se ha realizado un total de 100 medidas.

Se muestran en las figuras 6.32 a 6.36 los resultados de posicionamiento obtenidos con
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cada tipo de código. Nuevamente los ćırculos azules en las gráficas (a) y (b) representan
las posiciones estimadas en cada medida, y una cruz roja la media de las 100 medidas
realizadas por cada punto de test. Por otro lado, cada punto tiene asociado una elipse (en
color negro) que indica con un nivel de confianza del 95 % la posición estimada de dicho
punto. En los resultados mostrados en estas gráficas no se ha descartado ninguna medida
aunque su diferencia respecto al punto real sea superior a 5 cm. Se pretende con esto evaluar
en primera instancia los resultados obtenidos sin más post-proceso que el detector de picos
del algoritmo 2. En las gráficas (c) pueden observarse las medias y desviaciones t́ıpicas de los
errores cometidos en los ejes x e y para cada punto de test. Estos mismos valores aparecen
en la tabla 6.2 agrupados en porcentajes en función del código empleado y magnitud del
error. Además, al final de esta sección, la tabla 6.3 recoge los valores medios de las posiciones
estimadas y sus desviaciones t́ıpicas.

En las pruebas simuladas, la aparición de valores anómalos o outliers dentro de la
colección de medidas asociadas a un punto concreto empezaba a hacerse notar para
relaciones señal-ruido negativas, llegando incluso a degradarse toda la colección de medidas
asociadas a dicho punto para valores de ruido muy elevados (SNR inferiores a −20 dB).
Estos puntos cŕıticos eran los situados alrededor de las balizas. Sin embargo, para relaciones
señal-ruido superiores a −15 dB los errores de posicionamiento en los ejes x e y de todos los
puntos de test evaluados se encuentran por debajo de 1.4 cm en más del 99 % de los casos.

En las pruebas llevadas a cabo con señales reales, el nivel de señal supera al de ruido
en todos los puntos de trabajo y las medidas alrededor de las balizas ofrecen resultados
correctos en todos los casos, según se hab́ıa predicho en el modelo simulado. Los errores que
más afectan al sistema real están provocados en su mayoŕıa por el multicamino consecuencia
de rebotes en la pared o en el mobiliario del espacio de trabajo. Además otros efectos no
simulados, como las caracteŕısticas reales de los transductores usados en la emisión o la
ubicación manual del receptor, introducen un error adicional en el sistema. El ancho de
banda real de los emisores y el hecho de que introduzcan una distorsión en fase no lineal,
implican la aparición de un pico de valor ligeramente inferior al principal de auto-correlación
y separado por un śımbolo de modulación del anterior. Por otro lado, la ubicación manual
del receptor se traduce en un posible error de desplazamiento, inferior al cent́ımetro, en las
medidas realizadas en cada punto, afectando por igual a todos los códigos. Dicho error se
suma al de calibración de las balizas ya identificado en las pruebas simuladas. Ambos se
corrigen con una correcta calibración y con la ayuda de instrumentación más precisa. En
cualquier caso, obsérvese que aún aśı los resultados obtenidos ofrecen errores inferiores a
los 2.5 cm en puntos no afectados por el multicamino, con desviaciones t́ıpicas menores que
0.5 cm.

Las medidas situadas en los ĺımites de los ejes son las más afectadas por el multicamino
debido a la presencia de paredes u objetos cercanos (recuérdese la distribución del espacio
de trabajo en las figuras 6.6 y 6.23). Espećıficamente, el punto de test P1 no es detectado
correctamente cuando se emplean códigos Kasami y macro-secuencias Mse obtenidas
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mediante entrelazado. Como se verá posteriormente, si no se consideran los TDV asociados
a las balizas B5 (en los códigos Kasami) y B4 (en las Mse) los resultados en este punto
mejoran considerablemente. Por otro lado, puede observarse que las medidas de los códigos
LS y de las macro-secuencias Msc obtenidas mediante concatenación son las que presentan
un error medio menor, como también ocurŕıa en el modelo simulado al aumentar el ruido.
En el caso de las macro-secuencias, ya en el caṕıtulo 3 se llegó a la conclusión de que las
generadas mediante concatenación eran más inmunes al ruido que las generadas mediante
entrelazado, quedando esto corroborado con las medidas simuladas y reales realizadas con el
LPS. En las figuras puede verse también que el desplazamiento de las posiciones estimadas
con los pares T-ZCZ2′ es levemente distinto al de los otros códigos, ya que se ha realizado
empleando únicamente cuatro balizas. En cualquier caso, coincidiendo con los resultados del
modelo simulado, las diferencias entre los distintos códigos no son excesivamente notables.
Los errores medios asociados a ambos ejes permanecen por debajo de los 5 cm en más de
un 82 % de las medidas realizadas, aumentando este porcentaje por encima del 94 % en el
caso de los códigos LS. Asimismo, los valores de dispersión de las posiciones estimadas son
inferiores al medio cent́ımetro en un alto número de medidas realizadas.

Figura 6.32: a) Estimación de las coordenadas de 24 puntos de test con un nivel de confianza del
95 % cuando se emiten códigos Kasami; b) Ampliación de los puntos de test P2, P12 y P24; c) valores
medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje.
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Figura 6.33: a) Estimación de las coordenadas de 24 puntos de test con un nivel de confianza del
95 % cuando se emiten macro-secuencias Msc; b) Ampliación de los puntos de test P2, P12 y P24; c)
valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje.

Figura 6.34: a) Estimación de las coordenadas de 24 puntos de test con un nivel de confianza del
95 % cuando se emiten macro-secuencias Mse; b) Ampliación de los puntos de test P2, P12 y P24; c)
valores medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje.
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Figura 6.35: a) Estimación de las coordenadas de 24 puntos de test con un nivel de confianza del
95 % cuando se emiten códigos LS; b) Ampliación de los puntos de test P2, P12 y P24; c) valores
medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje.

Figura 6.36: a) Estimación de las coordenadas de 24 puntos de test con un nivel de confianza del
95 % cuando se emiten códigos T-ZCZ2′ ; b) Ampliación de los puntos de test P2, P12 y P24; c) valores
medios y desviaciones t́ıpicas del error cometido en cada eje.
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Código
Errores medios en el eje x (cm) Errores medios en el eje y (cm)

[0− 1) [1− 2.5) [2.5− 5) [5−∞) [0− 1) [1− 2.5) [2.5− 5) [5−∞)

Kasami∗ 20.58 % 48.04 % 29.50 % 1.87 % 28.5 % 41.04 % 22.54 % 7.92 %

Msc 29.21 % 43.58 % 24.83 % 2.37 % 35.96 % 37.16 % 20.46 % 6.42 %

Mse∗∗ 20.42 % 30.92 % 44.92 % 3.75 % 21.50 % 35.00 % 26.08 % 17.42 %

LS 32.33 % 32.42 % 31.04 % 4.21 % 32.46 % 33.29 % 28.92 % 5.33 %

T-ZCZ2′ 21.83 % 25.75 % 39.87 % 12.54 % 16.21 % 35.96 % 38.46 % 9.37 %

Código

Desviación estándar de los errores

medios en el eje x (cm)

Desviación estándar de los errores

medios en el eje y (cm)

[0− 0.5) [0.5− 1.5) [1.5− 2.5) [2.5−∞) [0− 0.5) [0.5− 1.5) [1.5− 2.5) [2.5−∞)

Kasami∗ 75.00 % 12.50 % 8.33 % 4.17 % 75.00 % 12.50 % 8.33 % 4.17 %

Msc 79.83 % 8.33 % 12.50 % 0.00 % 70.83 % 16.67 % 8.33 % 4.17 %

Mse∗∗ 70.83 % 16.67 % 8.33 % 4.17 % 66.67 % 12.50 % 20.83 % 0.00 %

LS 75.00 % 12.50 % 8.33 % 4.17 % 79.17 % 12.50 % 4.17 % 4.17 %

T-ZCZ2′ 70.83 % 20.83 % 8.33 % 0.00 % 70.83 % 20.83 % 4.17 % 4.17 %

∗ Sin considerar los TDV de la baliza B5.
∗∗ Sin considerar los TDV de la baliza B4.

Tabla 6.2: Distribución del error medio y las desviaciones t́ıpicas en función del código
emitido.

Se muestran a continuación las gráficas de correlación y valores de DTDV de dos puntos
claves de test: el P1 fuertemente afectado por el multicamino, y el P12 situado en las
proximidades de una de las balizas. La señal recibida en el P1, además de verse afectada
por los rebotes de la pared adyacente, está bastante atenuada (véase la figura 6.37) en
comparación con la recibida en el P12 (figura 6.40), debido a la distancia de dicho punto P1
a las balizas (recuérdese la figura 6.8.b donde se mostró la atenuación de la señal emitida con
la distancia). En la figura 6.38 puede observarse, para cada uno de los códigos bajo estudio, la
salida de los correladores asociados a las emisiones de las balizas B4 y B5 cuando el receptor
está en el punto P1. Siguiendo con el mismo esquema de representación utilizado en figuras
anteriores, un ćırculo rojo indica el pico validado y dos ĺıneas discontinuas delimitan la
ventana F0 bajo análisis. En todos los códigos puede observarse la aparición de dos picos
más elevados que el resto en la ventana F0. El primero de ellos corresponde al eco directo
y el segundo, recibido unos 2.45 ms después, al recibido tras rebotar en la pared. Se da la
circunstancia de que este segundo eco llega dentro de la ventana de análisis y, en el caso
concreto de los códigos Kasami y macro-secuencias Mse, llega incluso a superar el valor del
pico principal de auto-correlación en algunas medidas. Concretamente son las emisiones de
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las balizas B4 y B5, más cercanas al P1, las que se ven más afectas por el multicamino.
Cuando los códigos emitidos son Kasami la B5 es la problemática, en las Mse sin embargo
es la B4.

Los efectos del multicamino en los diferentes códigos se traducen en medidas de TDV, y
en consecuencia de DTDV, erróneas. Aśı en la figura 6.39 se muestran las DTDV obtenidas
para cada una de las medidas realizadas en el P1 en función del esquema de codificación
empleado. La baliza más cercana y por tanto la de referencia es la B4. En el caso de las Mse
se ha tomado como referencia la B5 puesto que la B4 es en la que se producen validaciones
erróneas. Obsérvese que en este caso las medidas ∆t4,5 correctas son las que están por
debajo de cero. En el caso de los códigos Kasami también hay un alto número de medidas
incorrectas como demuestran los valores de ∆t5,4. El resto de códigos son más robustos
ante el multicamino, y espećıficamente las DTDV de los códigos LS y T-ZCZ2′ presentan
variaciones despreciables en las 100 medidas realizadas. En estas dos últimas familias el eco
del multicamino se recibe en la IFW, de modo que su valor no se ve incrementado por los
propios lóbulos laterales del código y en ningún caso éste llega a superar el valor del pico
principal.

Los errores en P1 de los códigos Kasami y Mse provocados por el multicamino pueden
mitigarse fácilmente añadiendo un umbral al detector de picos y considerando únicamente
el primer pico que supere dicho umbral; o bien, dado que se producen únicamente en una
de las cinco balizas, anulando aquella cuyas medidas son incorrectas. Esta segunda solución
es la que se ha adoptado, realizando entonces el posicionamiento con cuatro balizas.

La señal recibida en el punto de test P12 aparece representada en la figura 6.40, las
funciones de correlación correspondientes a las recepciones de las balizas B2 y B3 se
muestran en la figura 6.41, y finalmente, las DTDV en cada una de las 100 medidas realizadas
con cada código pueden observarse en la figura 6.42. En este punto de test la señal recibida
con menor enerǵıa es la de la baliza B3. Dado el bajo nivel de ruido, los picos de auto-
correlación asociados a las emisiones de B3 pueden distinguirse con claridad en todos los
esquemas de codificación evaluados. No obstante, puede observarse que estos picos aparecen
rodeados de lóbulos laterales de menor magnitud en los códigos LS y T-ZCZ2′ . Esto va en
consonancia con los resultados simulados, en donde se véıa que en condiciones de ruido
elevado los códigos que menos afectados se véıan por el efecto cerca-lejos eran precisamente
los LS. La variación máxima de las DTDV en las 100 medidas realizadas es de 2 muestras
(4 µs) con cualquiera de los códigos evaluados. Resultados similares se obtienen en los
puntos P14 y P13, más cercanos a otras balizas.
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Figura 6.37: Señales recibidas en el P1 después de la emisión simultánea de las balizas.
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(a) Kasami.

(b) Macro-secuencias Msc obtenidas mediante concatenación de CSS.

(c) Macro-secuencias Mse obtenidas mediante entrelazado de CSS.
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(d) Códigos LS.

(e) Códigos T-ZCZ2′ .

Figura 6.38: Salidas de los correladores asociados a las balizas B4 y B5 cuando el receptor
está situado en P1.
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Figura 6.39: Variaciones en las DTDV después de 100 emisiones, cuando el receptor está situado
en el P1.
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Figura 6.40: Señales recibidas en el P12 después de la emisión simultánea de las balizas.
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(a) Kasami.

(b) Macro-secuencias Msc obtenidas mediante concatenación de CSS.

(c) Macro-secuencias Mse obtenidas mediante entrelazado de CSS.
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(d) Códigos LS.

(e) Códigos T-ZCZ2′ .

Figura 6.41: Salidas de los correladores asociados a las balizas B2 y B3 cuando el receptor
está situado en P12.
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Figura 6.42: Variaciones en las DTDV después de 100 emisiones, cuando el receptor está situado
en el P12.

Para finalizar, la tabla 6.3 recoge numéricamente los valores medios y desviaciones t́ıpicas
de las posiciones estimadas en cada punto de test, cuya representación gráfica se mostró en
las figuras 6.32 a 6.36.
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C
on

ti
nu

ac
ió
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6.7. Conclusiones

En este caṕıtulo se ha presentado la implementación de un LPS ultrasónico orientado a
la privacidad que permite el acceso al medio mediante técnicas CDMA, utilizando para ello
los distintos esquemas de codificación evaluados en esta tesis (Kasami, macro-secuencias
Msc de CSS obtenidas mediante concatenación, macro-secuencias Mse de CSS obtenidas
mediante entrelazado, códigos LS o pares T-ZCZ2′). El sistema ha sido previamente simulado
realizando modelos de los distintos bloques que componen el LPS: generadores de códigos,
modulador BPSK, caracteŕısticas de los transductores, efecto del canal, demodulador BPSK,
bloque de correlación, detección de picos y algoritmos de alto nivel para el cómputo de
la posición. Los resultados de simulación han sido posteriormente comparados con los
obtenidos experimentalmente a partir de señales ultrasónicas reales.

El LPS propuesto consta de cinco balizas situadas en el techo a una altura de 3.45 m

y distribuidas sobre una estructura cuadrada de 1 m × 1 m. Todas las balizas emiten
simultáneamente los códigos especificados modulados previamente con una portadora
cuadrada de frecuencia fe = 41.667 kHz. Los códigos emitidos por las balizas forman un
conjunto preferido y tienen un pico de auto-correlación de valor 1024 (1023 en las Kasami).
Por otro lado, se ha ubicado sobre el suelo un total de 24 puntos de test dispuestos en
distintas localizaciones para cubrir un área aproximada de 4.5 m× 3.5 m. El receptor se ha
situado en cada uno de estos puntos y para cada esquema de codificación analizado se han
llevado a cabo un total de 100 medidas, siendo la frecuencia de adquisición fa = 500 kHz.
Con esto, las propiedades que han sido objeto de estudio son:

• Operación multimodo: se ha comprobado, tanto en las pruebas simuladas como en
las reales, la capacidad del receptor de distinguir las cinco emisiones simultáneas
procedentes de las balizas. De este modo se dota al receptor de una mayor cantidad
de información del entorno, que redunda en una mayor velocidad de exploración, frente
al uso de otras técnicas de acceso al medio.

• Inmunidad al ruido: los bajos valores de cota de los códigos empleados se traducen
en un alto grado de rechazo al ruido existente en la señal capturada. En las pruebas
simuladas se ha comprobado el correcto funcionamiento del sistema con relaciones
señal ruido SNR = −15 dB. Cuando el ratio SNR se sitúa por debajo de los −20 dB,
se ha observado un incremento del número de medidas con errores superiores a los
5 cm en aquellos puntos más próximos a las balizas; siendo este incremento menor
para los códigos LS.

• Reducción del efecto cerca-lejos: cuando la señal procedente de una baliza cercana se
recibe con una enerǵıa muy superior a la de otra más alejada, los lóbulos laterales de
la primera pueden llegar a ocultar el pico de auto-correlación de la menos energética.
En este sentido, se ha verificado mediante simulación la capacidad de los códigos
LS y T-ZCZ de hacer frente a este efecto cerca-lejos, incluso cuando las dos señales
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se reciben completamente superpuestas y la relación señal ruido es tan baja como
SNR = −15 dB. La única restricción aqúı impuesta viene dada por la recepción
de ambos códigos dentro de la ventana libre de interferencias IFW. A las mismas
conclusiones se ha llegado posteriormente tras el análisis de los resultados con señales
reales.

• Reducción de los errores por efecto multicamino: En las pruebas experimentales se ha
observado la aparición de medidas erróneas en puntos de test cercanos a las paredes
a causa del multicamino. En este sentido, los códigos LS y T-ZCZ son capaces de
combatir mejor estos errores dado que sus funciones de correlación, en condiciones
ideales, no presentan lóbulos laterales en la IFW que puedan contribuir a aumentar
el valor del pico causado por el multicamino.

• Precisión en la medida de TDV y cómputo de posiciones: se ha comprobado
experimentalmente que, en puntos de test no afectados por el multicamino, las
variaciones máximas de las DTDV obtenidas tras las diferentes medidas no exceden
los 4 µs. Por otro lado en dichos puntos, y tanto en simulación como en las medidas
reales, ha quedado patente que las desviaciones t́ıpicas obtenidas están por debajo del
medio cent́ımetro. Si bien, existe un sesgo presente en las medidas simuladas y reales,
quedando pendiente su corrección a través de una adecuada calibración de las balizas
y el uso de instrumental de mayor precisión.



Caṕıtulo 7

Conclusiones y trabajos futuros

En este caṕıtulo se exponen las conclusiones más relevantes obtenidas de esta tesis,
indicándose también las ĺıneas futuras de investigación sobre la temática tratada. Además,
se incluyen las publicaciones derivadas de este trabajo, relacionándolas con los aspectos
abordados.

7.1. Conclusiones

En esta tesis se ha estudiado el diseño del esquema de codificación más idóneo para
su aplicación a sistemas sensoriales ultrasónicos con detección aśıncrona. Para ello códigos
existentes y nuevas propuestas aqúı realizadas se han evaluado atendiendo a los siguientes
criterios: 1) alta inmunidad al ruido y la posibilidad de realizar varias emisiones simultáneas
sin interferencia entre ellas; 2) procesamiento en tiempo real de los códigos emitidos. El
primer criterio requiere el uso de códigos con buenas propiedades de correlación aperiódica.
El segundo, implica la disposición de algoritmos eficientes de generación y correlación
que reduzcan el número de operaciones a llevar a cabo, permitiendo de este modo su
implementación en hardware configurable, lo que hace posible el cómputo en tiempo real
de este tipo de procesamiento. En este sentido, las contribuciones más relevantes realizadas
en la tesis son las que se detallan a continuación.

• Selección de códigos binarios preferidos y análisis comparativo.

Se ha llevado a cabo una selección de aquellos códigos Kasami, macro-secuencias de
CSS, LS y códigos T-ZCZ que menores interferencias de auto-correlación y correlación
cruzada presentan, en función de la longitud de los mismos y el número de emisiones
simultáneas. Estos códigos, denotados como preferidos, son los más adecuados, dentro
de la familia elegida, para asegurar una correcta identificación y una alta inmunidad
al ruido.

267



268 Caṕıtulo 7. Conclusiones y trabajos futuros

Aunque las propiedades iniciales de la SACF y SCCF de los CSS son ideales, éstas
se degradan tras la agrupación mediante entrelazado (Mse) o concatenación (Msc)
de las secuencias que componen cada código para su transmisión a través de un
único transductor. Aśı, los valores de cota obtenidos con estas macro-secuencias llegan
a superar a los de las secuencias Kasami cuando la detección se realiza de modo
aśıncrono y las emisiones son no periódicas. No obstante, las diferencias decrecen
notablemente cuando la longitud de los CSS evaluados es bastante mayor que el
número de usuarios simultáneos. En estos casos el uso de macro-secuencias de CSS
resulta más interesante ya que disponen de algoritmos eficientes asociados para realizar
su procesamiento y poder operar en tiempo real. Además, permiten un mayor rango
de longitudes de código que las secuencias Kasami. Por otro lado, del estudio realizado
se ha comprobado que interesa evitar el uso de macro-secuencias derivadas de CSS con
un número de secuencias igual a la longitud de las mismas (M = L), ya que éstas son
más vulnerables a las interferencias inter-śımbolo y por acceso múltiple. Del mismo
modo, las macro-secuencias obtenidas mediante entrelazado presentan valores de cota
mayores que las obtenidas mediante concatenación.

Los códigos LS y T-ZCZ son más robustos que los anteriores siempre y cuando la
diferencia entre la llegada de los distintos TDV no exceda la zona libre de interferencias
(IFW) que éstos presentan alrededor del origen. Frente a estudios previos centrados
únicamente en las propiedades de la IFW, aqúı se ha analizado también el área con
interferencias (IW), proporcionando un listado con los códigos con menores valores
de cota y número de interferencias dentro de dicha área. De entre estos códigos se ha
determinado que los LS obtenidos a partir de pares Golay necesitan menores longitudes
de código para obtener una ventana sin interferencias del mismo tamaño.

• Propuesta de un nuevo esquema de codificación con pares T-ZCZ.

La técnica de codificación basada en pares T-ZCZ permite reducir el ISI y MAI en
aplicaciones cuasi-śıncronas (empleando un menor número de secuencias por código
que los CSS) y evita introducir zonas de guarda en el caso de emisión periódica. Sin
embargo, si se desea introducir estas técnicas en un sistema ultrasónico que opere
en tiempo real resulta necesario el desarrollo de algoritmos eficientes que reduzcan el
número de operaciones a llevar a cabo. Los nuevos pares T-ZCZ propuestos en esta
tesis derivan de los CSS y permiten la implementación eficiente de sus algoritmos de
generación y detección. Además presentan zonas IW más reducidas y con interferencias
de menor magnitud que las conseguidas con métodos previos.

• Implementación hardware y desarrollo de algoritmos de generación y
correlación eficiente para códigos derivados de CSS.

Existen algoritmos eficientes para la generación (ESSG) y correlación (ESSC) de CSS
que reducen la carga computacional en comparación con implementaciones directas.
En esta tesis la arquitectura de dichos algoritmos ha sido modificada para facilitar
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su implementación en hardware configurable, habiéndose realizado dos propuestas
de diseño. Una es un diseño espećıfico que permite adaptarse a los requisitos de la
aplicación en tiempo de śıntesis. La otra, aunque hace un uso menos eficiente de los
recursos, puede configurarse en tiempo de ejecución resultando de gran interés para
aplicaciones en entornos poco estables. Además la propuesta en pre-śıntesis ha sido
adaptada a los esquemas de transmisión mediante macro-secuencias, observando que
las que han sido generadas a partir de pares Golay requieren un menor número de
recursos y permiten mayores frecuencias de operación. Es por tanto más aconsejable
el empleo de estas macro-secuencias en lugar de las conseguidas a partir de CSS con
M = L, también desde la perspectiva de los valores de cota.

Otra propuesta interesante consiste en el desarrollo de algoritmos eficientes para la
generación y correlación de códigos LS, ya sean estos últimos obtenidos a partir de
pares Golay o de CSS. Utilizando dichos algoritmos el número total de operaciones
a realizar disminuye significativamente, lo que hace posible el empleo de códigos de
mayor longitud, la detección en un único dispositivo de un mayor número de usuarios
simultáneos y un aumento de la velocidad de proceso. Además, se ha acometido
la implementación hardware en lógica configurable, observando que cumple con los
tiempos de ejecución impuestos por un sistema sensorial ultrasónico basado en la
medida de TDV.

Igualmente, se han desarrollado algoritmos para la generación y correlación eficiente
de los pares T-ZCZ propuestos en esta tesis. A partir de la secuencia elemental los
algoritmos de generación permiten la obtención simultánea de una familia con M pares
de códigos T-ZCZ. Del mismo modo, los algoritmos propuestos para la correlación
realizan la búsqueda simultánea de todos los posibles códigos T-ZCZ de una misma
familia en la señal recibida, empleando menos operaciones que un correlador directo
convencional. La optimización propuesta permite una implementación hardware
sencilla a partir de las realizadas para los ESSG y ESSC.

• Diseño de un LPS ultrasónico basado en CDMA.

Los resultados de carácter genérico obtenidos con cada uno de los esquemas de
codificación evaluados durante la tesis se han corroborado en un LPS ultrasónico
basado en la medida de diferencias de TDV (DTDV).

Los resultados obtenidos pueden sintetizarse en los siguientes puntos: 1) la capacidad
real de operación multimodo se ha comprobado mediante la correcta identificación de
cinco códigos preferidos emitidos de modo simultáneo; 2) se ha comprobado que los
códigos LS y T-ZCZ son más inmunes al multi-camino y al efecto cerca-lejos cuando
las DTDV no exceden el tamaño de la IFW en el origen; 3) ha podido constatarse de
modo experimental que las macro-secuencias obtenidas mediante concatenación son
más robustas que las obtenidas mediante entrelazado; 4) las desviaciones t́ıpicas de los
resultados de posicionamiento obtenidos en la mayor parte de las medidas realizadas
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son del orden de miĺımetros, excediendo los 2.5 cm sólo en medidas alejadas de las
balizas y afectadas por el multicamino.

7.2. Trabajos futuros

Esta tesis aborda la crucial tarea de la elección y diseño de códigos apropiados para
aplicaciones ultrasónicas basadas en CDMA. Los resultados indican que se han conseguido
algunas mejoras gracias al empleo de códigos derivados de CSS y la propuesta de algoritmos
que reducen la carga computacional en el proceso de detección. Queda sin embargo mucho
trabajo por hacer en este campo; espećıficamente algunas de las tareas a realizar son:

• Estudio de nuevos códigos con mejores propiedades de correlación
aperiódica.

Hay todav́ıa un largo camino por recorrer en la construcción de códigos óptimos con
valores de cota similares a los teóricos. Una de las contribuciones de esta tesis consiste
en la propuesta de una nueva familia de códigos con tres zonas de correlación cero,
y que salva las restricciones de los CSS en cuanto al número de secuencias asignadas
a cada emisor. Sin embargo, estos códigos presentan limitaciones cuando el número
de emisiones simultáneas aumenta, obligando al empleo de longitudes elevadas para
mantener una IFW de tamaño suficiente.

Seŕıa interesante dedicar más esfuerzos a la búsqueda de códigos unitarios con zonas de
correlación aperiódica nulas. Los códigos LS pueden ser un ejemplo, pero el tamaño de
la IFW es reducido en comparación con la longitud del código y además la inserción
de ceros en el código implica una pérdida de ganancia y una menor inmunidad al
ruido frente a otros códigos de la misma longitud. Seŕıa por tanto deseable disponer
de códigos unitarios con zonas de correlación aperiódica nulas formados únicamente
por valores −1 y +1. Además, el tamaño de las IFW debeŕıa ser mayor que el
conseguido con los códigos actuales y el número de códigos disponibles para una
longitud determinada debeŕıa verse también incrementado. Hasta al momento, se
dispone de soluciones parciales para IFWs reducidas y longitudes espećıficas.

Además, seŕıa de utilidad tratar de reducir la complejidad de los algoritmos dedicados
a la búsqueda de sub-conjuntos de códigos con valores mı́nimos de cota aperiódica, de
modo que sea posible la identificación de grupos de códigos de mayor longitud que los
conseguidos a través de una búsqueda exhaustiva.

• Mejora y propuesta de nuevos correladores eficientes.

A pesar del poder de cómputo de las plataformas actuales, las necesidades de un
número cada vez mayor de emisiones simultáneas y el empleo de códigos de mayor
longitud demandan el uso de algoritmos eficientes que reduzcan en mayor medida la
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carga computacional, el consumo de recursos y la complejidad de su implementación
hardware.

• Aplicación de los algoritmos eficientes propuestos en esta tesis a otras
áreas.

Los algoritmos y propuestas realizadas en esta tesis pueden emplearse para mejorar
las prestaciones de otros sistemas ultrasónicos basados en técnicas de acceso al medio
CDMA, como la evaluación no destructiva de materiales, ultrasonograf́ıa médica,
formación de patrones (beamforming), o las aplicaciones subacuáticas. Por otro lado,
se está llevando actualmente una intensa búsqueda del esquema de codificación más
adecuado para la siguiente generación de dispositivos de comunicación inalámbricos,
siendo los códigos derivados de CSS los más prometedores [Li03, Che07, CCG08]. La
mejora y adaptación de los algoritmos propuestos en esta tesis para su aplicación
a estos sistemas de comunicación resulta por tanto una interesante ĺınea de trabajo
futura.

El LPS utilizado en las pruebas experimentales ha sido diseñado con el propósito de
obtener una plataforma f́ısica sobre la que probar los distintos esquemas de codificación
analizados durante la tesis, y puede ser mejorado en diversos aspectos. Ha quedado
demostrado tras el análisis de las pruebas experimentales la necesidad de desarrollar
estrategias que permitan la calibración exacta de las balizas. Además seŕıa interesante
el diseño de nuevos módulos de detección de picos espećıficos para códigos ortogonales
generalizados y cuya implementación hardware no demande recursos en exceso. La inclusión
de algoritmos de post-proceso para mitigar los efectos de ISI y MAI puede suponer la
obtención de mejores resultados con algunos de los códigos evaluados (como las Mse),
cuyas funciones de correlación presentan resultados más pobres. Finalmente, otra sugerencia
consistiŕıa en incluir nuevas estructuras de balizas para expandir el área de cobertura. De
este modo los robots móviles podŕıan moverse del área de influencia de una estructura a
otra y, eligiendo los códigos adecuados para cada una de ellas, evitar las interferencias e
incertidumbres en las áreas de transición.

7.3. Publicaciones derivadas de la tesis

Finalmente se presentan las publicaciones relacionadas con esta tesis, indicándose
qué aspecto de la misma ha sido tratado en ellas y el caṕıtulo o apartado del que derivan.
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Publicaciones en revistas internacionales

[PUH+07a] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, W. P. Marnane, C. De Marziani
y A. Jiménez. Hardware Implementation of an Efficient Correlator for
Interleaved Complementary Sets of Sequences. Journal of Universal

Computer Science, 13(3): 388-406, marzo, 2007.

En este trabajo se presentó la implementación del correlador Mse-ESSC de macro-
secuencias de CSS obtenidas mediante entrelazado (véase el apartado 4.2.2).

[PUH+08a] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, F. J. Álvarez, A. Jiménez y C. De
Marziani. Efficient correlator for LS codes generated from Orthogonal
CSS. IEEE Communications Letters, 12(10): 764-766, octubre, 2008.

En este trabajo se presentaron los algoritmos de generación y correlación eficientes
de códigos LS obtenidos a partir de CSS (véase el apartado 4.3.2).

[PUH+08b] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, A. Jiménez y C. De Marziani.
Efficient Generation and Correlation of Sequence Pairs with Three Zero
Correlation Zones. IEEE Transactions on Signal Processing, art́ıculo en
fase de revisión, octubre, 2008.

Este trabajo recoge el nuevo esquema de generación de códigos T-ZCZ propuesto
en esta tesis, aśı como los generadores y correladores eficientes asociados (véase el
caṕıtulo 5).

Publicaciones en congresos internacionales

[PHU+06a] M. C. Pérez, A. Hernández, J. Ureña, C. De Marziani y A.
Jiménez. FPGA-based Implementation of a Correlator for Kasami
Sequences. Proc. of 11th IEEE International Conference on Emerging

Technologies and Factory Automation (ETFA’06), páginas 1141-1144,
Praga, Républica Checa, septiembre, 2006.

En este trabajo se presentaron distintas alternativas de implementación de un
correlador directo (véase la sección 4.1).
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[PUH+06a] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, C. De Marziani, A. Ochoa
y W. P. Marnane. FPGA Implementation of an Efficient Correlator
for Complementary Sets of Sequences. Proc. of IEEE International

Conference on Field Programmable Logic and Applications (FPL’06),

páginas 697-700, Madrid, España, agosto, 2006.

En este trabajo se presentó la implementación configurable en pre-śıntesis del
correlador eficiente ESSC (véase el apartado 4.2.1).

[PUH+07b] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, W. P. Marnane, A. Jiménez y
F. J. Álvarez. Efficient Real-Time Correlator for LS Sequences. Proc.

of IEEE International Symposium on Industrial Electronics (ISIE’07),

páginas 1663-1668, Vigo, España, junio, 2007.

En este trabajo se expuso el nuevo algoritmo desarrollado para la correlación de
códigos LS obtenidos a partir de pares Golay. Se presentó también la implementación
hardware del mismo sobre una plataforma configurable (véase el apartado 4.3.1).

[PUH+07c] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, C. De Marziani, A. Jiménez, J. M.
Villadangos y F. J. Álvarez. Ultrasonic beacon-based Local Positioning
System using Loosely Synchronous codes. Proc. of IEEE International

Symposium on Intelligent Signal Processing (WISP’07), páginas 923-
928, Madrid, España, octubre, 2007.

En este trabajo se presentaron resultados simulados de un LPS ultrasónico basado
en códigos LS (véase la sección 6.5).

[UPO+07] J. Ureña, M. C. Pérez, A. Ochoa, A. Hernández, C. De Marziani, F.
J. Álvarez, J. J. Garćıa, A. Jiménez y J. A. Jiménez. Separation of
concurrent echoes depending on the emitting source using DS-CDMA.
Proc. of 19th International Conference on Acoustics (ICA’07), páginas
1-6, Madrid, España, septiembre 2007.

En este trabajo se compararon las prestaciones de códigos Kasami, Mse y LS en un
LPS ultrasónico (véase la sección 6.5).
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Publicaciones en congresos nacionales

[PHU+05] M. C. Pérez, A. Hernández y J. Ureña. Optimización de un correlador de
secuencias-m mediante la transformada Walsh. Actas de las V Jornadas

de Computación Reconfigurable y Aplicaciones (JCRA’05), páginas 327-
332, Granada, España, septiembre, 2005.

En este trabajo se presentó una mejora para la correlación en secuencias-m que
permite reducir a la mitad el número de cálculos a realizar, y, de este modo, obtener
una implementación más adecuada para su implantación en hardware espećıfico (este
trabajo no se ha recogido en la tesis ya que, aunque mejora las prestaciones de un
correlador directo, requiere el mismo número de operaciones que otros trabajos ya
publicados [LLK96]).

[PHU+06b] M. C. Pérez, A. Hernández, J. Ureña, C. De Marziani y A. Jiménez.
Macrosecuencias de conjuntos complementarios versus secuencias
Kasami para detección aśıncrona. Actas del Seminario Anual de

Automática, Electrónica Industrial e Instrumentación (SAAEI’06),

Gijón, España, septiembre, 2006.

En este trabajo se llevó a cabo una comparativa entre macro-secuencias Mse y
secuencias Kasami para el caso de detección aśıncrona. La comparativa considera
los valores de cota de ambos códigos (véase el caṕıtulo 3) y los recursos hardware
necesarios para su detección (véase el caṕıtulo 4).

[PUH+06b] M. C. Pérez, J. Ureña, A. Hernández, W. P. Marnane y C. De Marziani.
Implementación hardware de un correlador eficiente de macrosecuencias
generadas a partir de Conjuntos de Secuencias Complementarias. Actas

de las VI Jornadas de Computación Reconfigurable y Aplicaciones

(JCRA’06), páginas 167-172, Cáceres, España, septiembre, 2006.

En este trabajo se propuso un esquema de implementación en VHDL de un correlador
eficiente de macro-secuencias de CSS (véase la sección 4.2).



Apéndice A

Polinomios primitivos para la

generación de secuencias-m

La base para la construcción de secuencias-m de peŕıodo L = 2N − 1 es un polinomio
primitivo h(x) de grado N :

h(x) = h[0] · xN + h[1] · xN−1 + · · ·+ h[N − 1] · x + h[N ] =
N∑

i=0

h[i] · xN−i (A.1)

En donde h[0] = h[N ] = 1. Este polinomio especifica la realimentación del registro
de desplazamiento lineal (LFSR) a partir del cual se obtienen las secuencias-m. Un LFSR
está formado, según se indica en la figura A.1, por N celdas de memoria de valor 0 ó 1.
En cada ciclo de reloj el contenido de las celdas de memoria se desplaza una posición a la
derecha, y las salidas de las celdas especificadas por h(x) se suman en módulo dos obteniendo
aśı el nuevo bit de mayor peso. Espećıficamente, existe realimentación a la salida de la k-
ésima celda cuando h[k] = 1 y no hay realimentación en caso de que h[k] = 0. Por otro lado,
conociendo que el estado inicial del LFSR es â0[N−1], â0[N−2], · · · , â0[0], puede generarse
una secuencia-m según (A.2):

â[n] =

{
â0[n], 0 ≤ n < N
∑N

i=1 h[i] · â[n− i], n ≥ N, h[i] ∈ 0, 1
(A.2)

En donde â[n] ∈ {1, 0} es la representación binaria de la secuencia a[n] = (−1)â[n] ∈
{−1, +1}.

Existen polinomios primitivos de grado N para cada valor N . Es más, dado un valor
N cualquiera, hay φ(2N−1)

N polinomios primitivos que conducen a secuencias-m distintas,
siendo φ(n) la función Totient de Euler que indica el número de enteros positivos en el
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Figura A.1: Registro de desplazamiento realimentado lineal (LFSR) correspondiente
a h(x).

conjunto 0, 1, · · · , n− 1 que son primos relativos1 a n.

En la tabla A.1 se representan, para valores de 1 ≤ N ≤ 12, los coeficientes
h[0]h[1] · · ·h[N − 1] de los polinomios primitivos h(x) que dan lugar a secuencias-m de
longitud L = 2N − 1. Un listado más completo puede encontrarse en [FD96].

N h(x)

1 10, 11

2 111

3 1011, 1101

4 10011, 11001

5 100101, 101001, 101111, 110111, 111011, 111101

6 1000011, 1011011, 1100001, 1100111, 1101101, 1110011

7 10000011, 10001001, 10001111, 10010001, 10011101, 10100111, 10101011, 10111001,
10111111, 11000001, 11001011, 11010011, 11010101, 11100101, 11101111, 11110001,
11110111, 11111101

8 100011101, 100101011, 100101101, 101001101, 101011111, 101100011, 101100101, 101101001,
101110001, 110000111, 110001101, 110101001, 111000011, 111001111, 111100111, 111110101

9 1000010001, 1000011011, 1000100001, 1000101101, 1000110011, 1001011001, 1001011111,
1001101001, 1001101111, 1001110111, 1001111101, 1010000111, 1010010101, 1010100011,
1010100101, 1010101111, 1010110111, 1010111101, 1011001111, 1011010001, 1011011011,
1011110101, 1011111001, 1100010011, 1100010101, 1100011111, 1100100011, 1100110001,
1100111011, 1101001111, 1101011011, 1101100001, 1101101011, 1101101101, 1101110011,
1101111111, 1110000101, 1110001111, 1110110101, 1110111001, 1111000111, 1111001011,
1111001101, 1111010101, 1111011001, 1111100011, 1111101001, 1111111011

1Dos números a y b son primos relativos si el máximo común divisor es mcd(a, b) = 1.
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Continuación de la Tabla A.1

N h(x)

10 10000001001, 10000011011, 10000100111, 10000101101, 10001100101, 10001101111,
10010000001, 10010001011, 10011000101, 10011010111, 10011100111, 10011110011,
10011111111, 10100001101, 10100011001, 10100011001, 10100100011, 10100110001,
10100111101, 10101000011, 10101010111, 10101101011, 10110000101, 10110001111,
10110010111, 10110100001, 10111000111, 10111100101, 10111110111, 101111111011,
11000010011, 11000010101, 11000100101, 11000110111, 11001000011, 11001001111,
11001011011, 11001111001, 11001111111, 11010001001, 11010110101, 11011000001,
11011010011, 11011011111, 11011111101, 11100010111, 11100011101, 11100100001,
11100111001, 11101000111, 11101000111, 11101001101, 11101010101, 11101011001,
11101100011, 11101111101, 11110001101, 11110010011, 11110110001, 11111011011,
11111110011, 11111111001

11 100000000101, 100000010111, 100000101011, 100000101101, 100001000111, 100001100011,
100001100101, 100001110001, 100001111011, 100010001101, 100010010101, 100010011111,
100010101001, 100010110001, 100011001111, 100011010001, 100011100001, 100011100111,
100011101011, 100011110101, 100100001101, 100100010011, 100100100101, 100100101001,
100100111011, 100100111101, 100101000101, 100101001001, 100101010001, 100101011011,
100101110011, 100101110101, 100101111111, 100110000011, 100110001111, 100110101011,
100110101101, 100110111001, 100111000111, 100111011001, 100111100101, 100111110111,
101000000001, 101000000111, 101000010011, 101000010101, 101000101001, 101001001001,
101001100001, 101001101101, 101001111001, 101001111111, 101010000101, 101010010001,
101010011101, 101010100111, 101010101011, 101010110011, 101010110101, 101011010101,
101011011111, 101011101001, 101011101111, 101011110001, 101011111011, 101100000011,
101100001001, 101100010001, 101100110011, 101100111111, 101101000001, 101101001011,
101101011001, 101101011111, 101101100101, 101101101111, 101101111101, 101110000111,
101110001011, 101110010011, 101110010101, 101110101111, 101110110111, 101110111101,
101111001001, 101111011011, 101111011101, 101111100111, 101111101101, 110000001011,
110000001101, 110000011001, 110000011111, 110001010111, 110001100001, 110001101011,
110001110011, 110010000101, 110010001001, 110010010111, 110010011011, 110010011101,
110010110011, 110010111111, 110011000111, 110011001101, 110011010011, 110011100011,
110011101001, 110011110111, 110100001111, 110100011101, 110100100111, 110100101101,
110101000111, 110100101101, 110101000001, 110101000111, 110101010101, 110101011001,
110101100011, 110101101111, 110101110001, 110110010011, 110110011111, 110110101001,
110110111011, 110110111101, 110111001001, 110111010111, 110111011011, 110111100001,
110111100111, 110111110101, 111000000101, 111000011101, 111000100001, 111000100111,
111000101011, 111000110011, 111000111001, 111001000111, 111001001011, 111001010101,
111001011111, 111001110001, 111001111011, 111001111101, 111010000001, 111010010011,
111010011111, 111010111011, 111011011101, 111011001111, 111011110011, 111011111001,
111100001011, 111100011001, 111100110001, 111100110111, 111101011101, 111101101011,
111101101101, 111101110101, 111110000011, 111110010001, 111110010111, 111110011011,
111110100111, 111110101101, 111110110101, 111111001101, 111111010011, 111111100101,
111111101001
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Continuación de la Tabla A.1

N h(x)

12 1000001010011, 1000001101001, 1000001111011, 1000001111101, 1000010011001,
1000011010001, 1000011101011, 1000100000111, 1000100011111, 1000100100011,
1000100111011, 1000101001111, 1000101010111, 1000101100001, 1000101101011,
1000110000101, 1000110110011, 1000111011001, 1000111011111, 1001000001101,
1001000110111, 1001000111101, 1001001100111, 1001001110011, 1001001111111,
1001010111001, 1001011000001, 1001011001011, 1001100001111, 1001100011101,
1001100100001, 1001100111001, 1001100111111, 1001101001101, 1001101110001,
1001110011001, 1001110100011, 1001110101001, 1010000000111, 1010000110001,
1010000110111, 1010001001111, 1010001011101, 1010001100111, 1010001110101,
1010010100111, 1010010101101, 1010011010011, 1010100001111, 1010100011101,
1010101001101, 1010110010011, 1010111000101, 1010111010111, 1010111011101,
1010111101011, 1011000001001, 1011001000111, 1011001010101, 1011001011001,
1011010100101, 1011010111101, 1011100010101, 1011100011001, 1011101000011,
1011101000101, 1011101110101, 1011110001001, 1011110101101, 1011110110011,
1011110111111, 1011111000001, 1100001010111, 1100001011101, 1100010010001,
1100010010111, 1100010111001, 1100011101111, 1100100011011, 1100100110101,
1100101000001, 1100101100101, 1100101111011, 1100110001011, 1100110110001,
1100110111101, 1100111001001, 1100111001111, 1100111100111, 1101000011011,
1101000101011, 1101000110011, 1101001101001, 1101010001011, 1101011010001,
1101011100001, 1101011110101, 1101100001011, 1101100011111, 1101101010111,
1101110010001, 1101110100111, 1101110111111, 1101111000001, 1101111010011,
1110000000101, 1110000010001, 1110000010111, 1110000100111, 1110001001101,
1110010000111, 1110010011111, 1110010100101, 1110010111011, 1110011000101,
1110011001001, 1110011001111, 1110011110011, 1110100000111, 1110100100011,
1110101000011, 1110101010001, 1110101011011, 1110101110101, 1110110000101,
1110110001001, 1111000010101, 1111000011001, 1111000101111, 1111001000101,
1111001010001, 1111001100111, 1111001110011, 1111010001111, 1111011100011,
1111100010001, 1111100011011, 1111100100111, 1111101110001, 1111110011001,
1111110111011, 1111110111101, 1111111001001

Tabla A.1: Polinomios primitivos para la generación de secuencias-m.



Apéndice B

Generación de conjuntos de

secuencias complementarias

B.1. Definición

Un conjunto Si de M secuencias de longitud L, {Si = si,j [l]; 0 ≤ i, l ≤ L − 1; 0 ≤
j ≤ M − 1}, constituye un conjunto de secuencias complementarias cuando la suma
de las funciones de auto-correlación (SACF) de las secuencias del conjunto es nula para
todos los desplazamientos distintos de cero1. Además, si las secuencias están formadas por
los elementos {−1, 1}, la SACF tiene un valor máximo de valor M · L para el caso de
desplazamiento nulo, según se muestra a continuación:

SACF =
M−1∑

j=0

Csi,j ,si,j [τ ] =

{
M · L τ = 0

0 τ 6= 0
(B.1)

Es posible generar conjuntos con secuencias de distintas longitudes, siempre y cuando
haya un número par de secuencias que compartan la misma longitud. Sin embargo, los
métodos de generación barajados en esta tesis proporcionan secuencias de longitudes
idénticas.

Por otro lado, Tseng y Liu denominan conjuntos compañeros a dos conjuntos de
secuencias complementarias formados por el mismo número de secuencias con la misma
longitud, y tales que la suma de las correlaciones cruzadas (SCCF) entre las correspondientes
secuencias de cada conjunto es siempre nula.

1Cuando sea necesario especificar el número M de secuencias del conjunto y su longitud L se usará la

notación S
(M,L
i .
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280 Apéndice B. Generación de conjuntos de secuencias complementarias

SCCF =
M−1∑

j=0

Csi,j ,si′,j [τ ] = 0, ∀τ (B.2)

Una familia de conjuntos de secuencias complementarias (CSS) en donde todos los
conjuntos son compañeros se dice que es una familia de conjuntos mutuamente incorrelados
entre śı (UCSS). El número de UCSS máximo para cualquier conjunto es M .

Las figuras B.1 y B.2 muestran respectivamente las propiedades de auto-correlación y
correlación cruzada de dos conjuntos incorrelados con M = 4 secuencias de longitud L = 16.
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Figura B.1: Auto-correlación de las cuatro secuencias complementarias del conjunto
S0 y suma de las auto-correlaciones.

B.2. Generación de conjuntos de secuencias

complementarias según [TL72]

Los conjuntos de secuencias complementarias se generan aplicando una serie de métodos
recursivos sobre conjuntos ya conocidos. Se resumen a continuación algunos de los métodos
propuestos por Tseng y Liu en el art́ıculo [TL72], donde puede encontrarse su demostración.

Sea {Si = si,j [l]; 0 ≤ j ≤ M − 1; 0 ≤ l ≤ L − 1} un conjunto i de M secuencias
complementarias, si,j = (si,j [L − 1], si,j [L − 2], · · · , si,j [0]) denota invertir el orden de los
bits de la secuencia si,j y Si invertir el orden de los bits de las M secuencias del conjunto
Si. Del mismo modo, −si,j = (−si,j [0],−si,j [1], · · · ,−si,j [L− 1]) denota negar (multiplicar
por −1) la secuencia si,j y −Si negar todas las secuencias del conjunto Si. En consecuencia,
−si,j = (−si,j [L − 1],−si,j [L − 2], · · · ,−si,j [0]) implica invertir la versión negada de si,j .
Sea h una variable cuyos valores pueden ser +1 y -1, sh

i,j es igual a si,j cuando h = 1 y a
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Figura B.2: Correlación cruzada entre las secuencias complementarias de los
conjuntos S0 y S1, y suma de las correlaciones cruzadas.

−si,j cuando h = −1. Además, (si,1 | si,2) denota concatenar los bits de las secuencias si,1

y si,2, y (si,1 ⊗ si,2) entrelazar los bits de ambas secuencias. Entonces:

• A partir de un conjunto Si de secuencias complementarias se puede obtener otro
Si′ invirtiendo el orden de los bits de alguna o todas las secuencias del conjunto;
negando alguna o todas las secuencias del conjunto; y negando bits alternos de todas
las secuencias del conjunto.

• Si Si es un CSS y Si′ es un conjunto compañero se puede obtener otro CSS entrelazando
los bits de las secuencias de ambos conjuntos, esto es, (si,j ⊗ si′,j ; 0 ≤ j ≤ M − 1).

• Sea {Si = si,j , 0 ≤ j ≤ M − 1} un conjunto i de M secuencias complementarias
y H = hq,j una matriz binaria de dimensiones Q × M ortogonal por columnas (el
producto de dos columnas cualesquiera es nulo). Sea s

hq,j

i,j la secuencia si,j sin negar
cuando hq,j = 1 o la secuencia negada si hq,j = −1, se obtiene un nuevo conjunto de
Q secuencias complementarias como:

Si′ =




s
h0,0

i,0 | s
h0,1

i,1 | · · · | s
h0,M−1

i,M−1

s
h1,0

i,0 | s
h1,1

i,1 | · · · | s
h1,M−1

i,M−1
...

...
. . .

...

s
hQ−1,0

i,0 | s
hQ−1,1

i,1 | · · · | s
hQ−1,M−1

i,M−1



≡

M-1

|
j=0

s
hq,j

i,j ; 0 ≤ q ≤ Q− 1 (B.3)

Del mismo modo, entrelazando los bits de las secuencias de los M conjuntos se obtiene
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otro conjunto de Q secuencias complementarias como:

Si′′ =




s
h0,0

i,0 ⊗ s
h0,1

i,1 ⊗ · · · ⊗ s
h0,M−1

i,M−1

s
h1,0

i,0 ⊗ s
h1,1

i,1 ⊗ · · · ⊗ s
h1,M−1

i,M−1
...

...
. . .

...

s
hQ−1,0

i,0 ⊗ s
hQ−1,1

i,1 ⊗ · · · ⊗ s
hQ−1,M−1

i,M−1



≡

M-1

⊗
j=0

s
hq,j

i,j ; 0 ≤ q ≤ Q− 1

(B.4)

• Si se consideran M conjuntos complementarios de secuencias, {Si; 0 ≤ i ≤ M−1} y la
matriz binaria ortogonal H descrita en el punto anterior, es posible formar un nuevo
conjunto de secuencias complementarias como:




M-1

|
j=0

s
hq,j

0,j

M-1

|
j=0

s
hq,j

1,j

...
M-1

|
j=0

s
hq,j

M−1,j




; 0 ≤ q ≤ Q− 1 (B.5)

En caso de entrelazar los bits de las secuencias complementarias el nuevo conjunto se
obtendŕıa según: 



M-1

⊗
j=0

s
hq,j

0,j

M-1

⊗
j=0

s
hq,j

1,j

...
M-1

⊗
j=0

s
hq,j

M−1,j




; 0 ≤ q ≤ Q− 1 (B.6)

B.3. Generación de conjuntos incorrelados de secuencias

complementarias

Para reducir las interferencias entre emisiones simultáneas se deben utilizar secuencias
con bajas correlaciones cruzadas. Como ya se ha adelantado, es posible disponer de
M conjuntos de secuencias complementarias mutuamente incorrelados, esto es, con
correlaciones cruzadas nulas. Estos conjuntos incorrelados se pueden generar recursivamente
a partir de otros conjuntos incorrelados ya conocidos. Los métodos que se muestran a
continuación son debidos nuevamente a Tseng y Liu [TL72].

• Sea {Si = si,j ; 0 ≤ j ≤ M − 1} un conjunto de M secuencias complementarias, tales
que si,0 y si,1, si,2 y si,3, · · · , si,M−2 y si,M−1 son parejas de igual longitud. Entonces
el conjunto {si,1,−si,0, si,3,−si,2, · · · , si,M−2,−si,M−1} es uno de sus compañeros.
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• Sean Si; 0 ≤ i ≤ M − 1 una familia de códigos mutuamente incorrelados de M

secuencias de longitud L cada uno, y sea ∆ una matriz definida como:

∆ =




s0,0 s1,0 · · · sM−1,0

s0,1 s1,1 · · · sM−1,1

...
...

. . .
...

s0,M−1 s1,M−1 · · · sM−1,M−1




(B.7)

. Si ∆1 | ∆2 representa la matriz cuyo elemento ij-ésimo se obtiene concatenando
las secuencias ij-ésimas de las matrices ∆1 y ∆2, se obtiene una nueva familia de
conjuntos mutuamente incorrelados entre śı como:

∆(n) =

(
∆(n−1) | ∆(n−1) −∆(n−1) | ∆(n−1)

−∆(n−1) | ∆(n−1) ∆(n−1) | ∆(n−1)

)
(B.8)

Las columnas de la matriz definida en (B.8) se corresponden con conjuntos
mutuamente incorrelados.

. Si ∆1 ⊗ ∆2 representa la matriz cuyo elemento ij-ésimo se obtiene realizando
el entrelazado entre las secuencias ij-ésimas de las matrices ∆1 y ∆2, si se
aplica (B.9) se obtienen una nueva familia ∆(n) cuyas columnas son conjuntos
incorrelados.

∆(n) =

(
∆(n−1) ⊗∆(n−1) −∆(n−1) ⊗∆(n−1)

−∆(n−1) ⊗∆(n−1) ∆(n−1) ⊗∆(n−1)

)
(B.9)

Un ejemplo servirá para poner de manifiesto el proceso a seguir con los métodos
descritos anteriormente. Sea S0 formado por las secuencias s0,0 = [1 1] y s0,1 = [1 −1],
una de sus parejas compañeras es, según el método explicado en primer lugar,
s0,1 = [−1 1] y −s0,0 = [−1 − 1]. Con ambas parejas compañeras es posible construir
la matriz ∆(0) como:

∆(0) =

(
s0,0 s0,1

s0,1 −s0,1

)
=

(
1 1 –1 1

1 –1 –1 –1

)
(B.10)

A partir de esta matriz es posible generar cuatro conjuntos mutuamente incorrelados
entre śı mediante concatenación:

∆(1)
concat =




1 1 1 1 –1 1 –1 1 –1 –1 1 1 1 –1 –1 1

1 –1 1 –1 –1 –1 –1 –1 –1 1 1 –1 1 1 –1 –1

–1 –1 1 1 1 –1 –1 1 1 1 1 1 –1 1 –1 1

–1 1 1 –1 1 1 –1 –1 1 –1 1 –1 –1 –1 –1 –1




(B.11)
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o mediante entrelazado:

∆(1)
entrel. =




1 1 1 1 –1 –1 1 1 –1 1 –1 1 1 –1 –1 1

1 1 –1 –1 –1 –1 –1 –1 –1 1 1 –1 1 –1 1 –1

–1 1 –1 1 1 –1 –1 1 1 1 1 1 –1 –1 1 1

–1 1 1 –1 1 –1 1 –1 1 1 –1 –1 –1 –1 –1 –1




(B.12)

• Sea (B.13) una matriz ∆ formada por K ≤ M conjuntos mutuamente incorrelados
entre śı.

∆ =




s0,0 s1,0 · · · sK−1,0

s0,1 s1,1 · · · sK−1,1

...
...

. . .
...

s0,M−1 s1,M−1 · · · sK−1,M−1




(B.13)

Si ∆πr denota una nueva matriz obtenida permutando las columnas incorreladas de
∆, y H = hq,j es una matriz binaria de dimensiones Q× S ortogonal, entonces:

∆′ =




h0,0(∆π0) h0,1(∆π0) · · · h0,S−1(∆π0)

h1,0(∆π1) h1,1(∆π1) · · · h1,S−1(∆π1)
...

...
. . .

...

hQ−1,0(∆πQ−1) hQ−1,1(∆πQ−1) · · · hQ−1,S−1(∆πQ−1)




(B.14)

En donde hq,j(∆πr) es una matriz cuyos términos se obtienen multiplicando todas las
secuencias de ∆πr por hq,j . La matriz ∆′ resultante está formada por K ·S columnas,
y cada una de ellas contiene M ·Q secuencias.

De nuevo un ejemplo servirá para clarificar este último método.

∆ =

(
1 –1 –1 –1 –1 –1 1 –1

–1 1 –1 –1 1 1 1 –1

)

H =

(
1 1

1 –1

)

∆π0 =

(
1 –1 –1 –1 –1 –1 1 –1

–1 1 –1 –1 1 1 1 –1

)

∆π1 =

(
–1 –1 1 –1 1 –1 –1 –1

1 1 1 –1 –1 1 –1 –1

)

(B.15)



Apéndice B. Generación de conjuntos de secuencias complementarias 285

Aplicando (B.14) se obtiene:

∆′ =




1 –1 –1 –1 –1 –1 1 –1 1 –1 –1 –1 –1 –1 1 –1

–1 1 –1 –1 1 1 1 –1 –1 1 –1 –1 1 1 1 –1

–1 –1 1 –1 1 –1 –1 –1 1 1 –1 1 –1 1 1 1

1 1 1 –1 –1 1 –1 –1 –1 –1 –1 1 1 –1 1 1




(B.16)

B.4. Generación recursiva de conjuntos con M secuencias

complementarias según [DMUH+07b]

En [Bud90a] Budisin propone una modificación del algoritmo recursivo descrito por
Golay en [Gol61] que permite generar parejas Golay de cualquier longitud 2N partiendo
de secuencias elementales delta δ[τ ]. De este algoritmo se deriva un correlador eficiente
que reduce el número de operaciones a 2 · log2L, frente a las L operaciones requeridas por
un correlador directo. Las secuencias Golay generadas de esta manera pueden considerarse
como conjuntos de dos secuencias complementarias (M = 2). En [ÁUM+04] se extiende
este algoritmo a conjuntos de cuatro secuencias complementarias (M = 4). Finalmente,
en [DMUH+07b] se propone un algoritmo más general que permite obtener conjuntos de
cualquier número M = 2m de secuencias complementarias de longitud L = MN , con
m,N ∈ N − {0}. En este mismo trabajo se presenta el correlador eficiente asociado a
los conjuntos de secuencias complementarias generadas. Dada su mayor versatilidad es este
último algoritmo de generación el que se ha usado en la tesis.

En aras de facilitar la comprensión del algoritmo genérico descrito en [DMUH+07b]
se incluye una breve descripción del algoritmo recursivo para la generación de pares de
secuencias propuesto por Budisin. Un par complementario de secuencias (si,0, si,1) de
longitud 2N puede obtenerse según la siguiente expresión:

si,0(0)
[τ ] = si,1(0)

[τ ] = δ[τ ]

si,0(n)
[τ ] = si,0(n−1)

[τ ] + w1,n · si,1(n−1)
[τ −Dn]

si,1(n)
[τ ] = si,0(n−1)

[τ ]− w1,n · si,1(n−1)
[τ −Dn]

(B.17)

Donde n denota el número de iteraciones del algoritmo recursivo, con n ∈ {1, 2, · · · , N};
y Dn es un retardo arbitrario positivo tal que Dn = 2Pn, siendo Pn cualquier permutación
de los números {0, 1, 2, · · · , N − 1}.

Los coeficientes w1,n deben tomar valores +1 ó−1 si se desea generar secuencias binarias,
y el conjunto de éstos se denota en una matriz W(1

N = (w1,1, w1,2, · · · , w1,n, · · · , w1,N ) que
constituye la semilla de generación de los pares complementarios de secuencias. Cada una
de estas semillas W(1

N se puede representar en base decimal (Wd
(1
N ), considerando el valor

−1 como 0, y siendo w1,1 el bit más significativo. Se tiene por tanto un total de L = 2N

semillas, cuyo valor decimal se ha representado en la notación utilizada con el sub́ındice



286 Apéndice B. Generación de conjuntos de secuencias complementarias

i. Como ejemplo, el conjunto S0 = (s0,0, s0,1) corresponde a un conjunto de secuencias
complementarias generadas con semilla cero2. Fijando los valores de los coeficientes
(w1,2, w1,3, · · · , w1,N ) y modificando w1,1 se pueden generar dos CSS incorrelados, uno se
obtiene cuando w1,1 = −1 y el otro cuando w1,1 = 1. Esto es, para un par generado con una
semilla Wd

(1
N dada, su compañero se obtiene usando la semilla Wd

′(1
N = (Wd

(1
N +L/2)modL.

El algoritmo descrito anteriormente puede representarse en formato matricial, para ello
se define una nueva matriz Λ(1

(n) que considera los coeficientes del algoritmo recursivo en
(B.17):

Λ(1
(n) =

(
1 w1,n

1 –w1,n

)
(B.18)

Además, se definen dos matrices S(2
i(n−1)

y S(2
i(n)

que contienen las dos secuencias del
conjunto Si tras n− 1 y n iteraciones respectivamente, y una matriz de retardos D2.

S(2
i(n−1)

=

(
si,0(n−1)

si,1(n−1)

)
; S(2

i(n)
=

(
si,0(n)

si,1(n)

)

D2 =

(
δ[τ ] 0

0 δ[τ −Dn]

) (B.19)

Finalmente, las ecuaciones de generación mostradas en (B.17) pueden ser obtenidas
como:

S(2
i(0)

= δ[τ ] · (1 1)

S(2
i(n)

= Λ(1
(n) ·D2 · S(2

i(n−1)

(B.20)

Un esquema parecido sigue el algoritmo propuesto en [DMUH+07b] para el caso general
de M = 2m y L = MN , siendo m y N cualquier número natural distinto del cero. Se
muestran a continuación los pasos a seguir para la generación de los M -CSS a partir de
M/2-CSS.

Paso 1: Se construye la matriz Λ(m
(n) para el nuevo conjunto de M secuencias

complementarias partiendo de la matriz Λ(1
(n) definida en (B.18).

Λ(m
(n) =


 Λ(m−1

(n) ⊗
(
wm,n ·

(
−Λ(m−1

(n)

))

Λ(m−1
(n) ⊗

(
wm,n · Λ(m−1

(n)

)

 (B.21)

La matriz Λ(m
(n) tiene dimensiones M × M y contiene el orden y signo con el que

aparecen los coeficientes que acompañan a cada elemento de las ecuaciones recursivas.

2Cuando se trabaja con conjuntos complementarios es habitual referirse sólo a familias de conjuntos

incorrelados entre śı. En estos casos, y para simplificar, el sub́ındice i indica el i-ésimo conjunto incorrelado.
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Dichos coeficientes se agrupan en la matriz W(m
(n) y definen la semilla de generación del

conjunto tras n = N iteraciones.

W(m
N =




w1,1 w1,2 · · · w1,N

w2,1 w2,2 · · · w2,N

...
...

. . .
...

wm,1 wm,2 · · · wm,N




(B.22)

La matriz W(m
(N) puede reordenarse en un vector como: (w1,1, w2,1, · · · , wm,1, w1,2, w2,2,

· · · , wm,2, · · · , w1,N , · · · , wm,N ), cuya representación decimal Wd
(m
(N) indica la semilla de

generación del conjunto. En la notación utilizada el conjunto Si hace referencia a un conjunto
obtenido con semilla i = Wd

(m
(N).

Paso 2: Las ecuaciones recursivas de generación de los M -CSS se obtienen aplicando:

S(M
i(0)

= δ[τ ] · (1 1 1 · · · 1)1×M

S(M
i(n)

= Λ(m
(n) ·DM · S(M

i(n−1)

(B.23)

Donde:

S(M
i(n−1)

=




si,0(n−1)

si,1(n−1)

...

si,M−1(n−1)




; S(M
i(n)

=




si,0(n)

si,1(n)

...

si,M−1(n)




DM =




δ[τ ] 0 0 · · · 0

0 δ[τ −Dn] 0 · · · 0

0 0 δ[τ − 2 ·Dn] · · · 0
...

...
...

. . .
...

0 0 0 · · · δ[τ − (M − 1) ·Dn]




M×M

(B.24)

Siendo Dn cualquier permutación del conjunto {M0, M1, · · · ,MN−1}.
Realizando todas las posibles combinaciones de la primera columna de la matriz de

coeficientes W(m
(n) y fijando el resto a cero se obtienen M conjuntos incorrelados de secuencias

complementarias.
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Para facilitar la comprensión de este método se muestra un ejemplo con M = 4:

Λ(2
(n) =




1 –w2,n w1,n –w2,n · w1,n

1 –w2,n –w1,n w2,n · w1,n

1 w2,n w1,n w2,n · w1,n

1 w2,n –w1,n –w2,n · w1,n




S(4
i(n−1)

=




si,0(n−1)

si,1(n−1)

si,2(n−1)

si,3(n−1)




; S(4
i(n)

=




si,0(n)

si,1(n)

si,2(n)

si,3(n)




D4 =




δ[τ ] 0 0 0

0 δ[τ −Dn] 0 0

0 0 δ[τ − 2 ·Dn] 0

0 0 0 δ[τ − 3 ·Dn]




(B.25)

S(4
i(0)

= δ[τ ] · (1 1 1 1)

S(4
i(n)

= Λ(2
(n) ·D4 · S(4

i(n−1)

(B.26)

Aunando las ecuaciones (B.25) y (B.26) se obtienen las ecuaciones recursivas que
permiten la generación de 4-CSS de longitud L = 4N :

si,0(0) [τ ] = si,1(0) [τ ] = si,2(0) [τ ] = si,3(0) [τ ] = δ[τ ]

si,0(n) [τ ] = si,0(n−1) [τ ]− w2,n · si,1(n−1) [τ −Dn] + w1,n · si,2(n−1) [τ − 2 ·Dn] + w2,n · w1,n · si,3(n−1) [τ − 3 ·Dn]

si,1(n) [τ ] = si,0(n−1) [τ ]− w2,n · si,1(n−1) [τ −Dn]− w1,n · si,2(n−1) [τ − 2 ·Dn] + w2,n · w1,n · si,3(n−1) [τ − 3 ·Dn]

si,2(n) [τ ] = si,0(n−1) [τ ] + w2,n · si,1(n−1) [τ −Dn] + w1,n · si,2(n−1) [τ − 2 ·Dn] + w2,n · w1,n · si,3(n−1) [τ − 3 ·Dn]

si,3(n) [τ ] = si,0(n−1) [τ ] + w2,n · si,1(n−1) [τ −Dn]− w1,n · si,2(n−1) [τ − 2 ·Dn]− w2,n · w1,n · si,3(n−1) [τ − 3 ·Dn]

(B.27)

Siguiendo con el ejemplo, tras dos iteraciones del algoritmo se obtienen cuatro secuencias
de tamaño 42 = 16. Se escoge para los retardos la permutación Dn = [41, 40] y se supone
por simplicidad que los coeficientes wi,n tienen todos el valor uno, con lo que la semilla de
generación es Wd

(2
2 = 15. En este caso, las secuencias obtenidas son:

Secuencias de partida: s15,0(0)
[τ ] = s15,1(0)

[τ ] = s15,2(0)
[τ ] = s15,3(0)

[τ ] = δ[τ ]
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Primera iteración:

s15,0(1)
[τ ] = s15,0(0)

[τ ]− s15,1(0)
[τ − 4] + s15,2(0)

[τ − 8]− s15,3(0)
[τ − 12]

s15,1(1)
[τ ] = s15,0(0)

[τ ]− s15,1(0)
[τ − 4]− s15,2(0)

[τ − 8] + s15,3(0)
[τ − 12]

s15,2(1)
[τ ] = s15,0(0)

[τ ] + s15,1(0)
[τ − 4] + s15,2(0)

[τ − 8] + s15,3(0)
[τ − 12]

s15,3(1)
[τ ] = s15,0(0)

[τ ] + s15,1(0)
[τ − 4]− s15,2(0)

[τ − 8]− s15,3(0)
[τ − 12]

s15,0(1)
[τ ] = [ 1 0 0 0 –1 0 0 0 1 0 0 0 –1 0 0 0]

s15,1(1)
[τ ] = [ 1 0 0 0 –1 0 0 0 –1 0 0 0 1 0 0 0]

s15,2(1)
[τ ] = [ 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0]

s15,3(1)
[τ ] = [ 1 0 0 0 1 0 0 0 –1 0 0 0 –1 0 0 0]

Segunda iteración:

s15,0(2)
[τ ] = s15,0(1)

[τ ]− s15,1(1)
[τ − 4] + s15,2(1)

[τ − 8]− s15,3(1)
[τ − 12]

s15,1(2)
[τ ] = s15,0(1)

[τ ]− s15,1(1)
[τ − 4]− s15,2(1)

[τ − 8] + s15,3(1)
[τ − 12]

s15,2(2)
[τ ] = s15,0(1)

[τ ] + s15,1(1)
[τ − 4] + s15,2(1)

[τ − 8] + s15,3(1)
[τ − 12]

s15,3(2)
[τ ] = s15,0(1)

[τ ] + s15,1(1)
[τ − 4]− s15,2(1)

[τ − 8]− s15,3(1)
[τ − 12]

s15,0(2)
[τ ] = [ 1 –1 1 –1 –1 1 1 –1 1 1 1 1 –1 –1 1 1]

s15,1(2)
[τ ] = [ 1 –1 –1 1 –1 1 –1 1 1 1 –1 –1 –1 –1 –1 –1]

s15,2(2)
[τ ] = [ 1 1 1 1 –1 –1 1 1 1 –1 1 –1 –1 1 1 –1]

s15,3(2)
[τ ] = [ 1 1 –1 –1 –1 –1 –1 –1 1 –1 –1 1 –1 1 –1 1]

Puede observarse como el algoritmo no genera un nuevo conjunto de secuencias hasta
la última iteración.
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[BDG61] J. D. Balcomb, H. B. Demuth y E. P. Gyftopoulos. A crosscorrelation
method for measuring the impulse response of linear systems using and
analog correlator. Nuclear Science and Engineering, 11(2):159–161, 1961.

[BFN76] N. M. Bilgutay, E. S. Furgason y V. L. Newhouse. Evaluation of a random
signal correlation system for ultrasonic flaw detection. IEEE Transactions
on Sonics and Ultrasonics, SU-23(5):329–333, septiembre 1976.

[Bio08] Avisoft Bioacoustics. Ultrasound Gate 116Hm and Avisoft SAS-Lab Pro
Recorder, product specification, diciembre 2008.

[BK91a] J. Borenstein y Y. Koren. The vector field histogram - fast obstacle avoidance
for mobile robots. IEEE Transactions on Robotics and Automation, 7(3):278–
288, junio 1991.

[BK91b] O. Bozma y R. Kuc. Characterizing pulses reflected from rough surfaces using
ultrasound. The Journal of the Acoustic Society of America, 89(6):2519–2531,
junio 1991.

[Bud89] S. Z. Budisin. Fast PN sequence correlation by FWT. En Proc. of IEEE
Integration Research, Industry and Education in Energy and Communication
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(RAW’97), páginas 81–96, Ginebra (Suiza), abril 1997.

[Nel01] B. E. Nelson. Configurable computing and sonar processing

architectures and implementation. En Proc. of IEEE Conference on
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Layer-Spec-01. Versión 0.2.5., China Wireless Telecommunication

Standards (CWTS), junio 2000.

[Tur76] G. L. Turin. An introduction to digital matched filters. En Proc. of

IEEE, volumen 64, julio 1976.

[TZW08] Y. Tsai, G. Zhang y X. Wang. Polyphase codes for uplink OFDM-

CDMA systems. IEEE Transactions on Communications, 56(3):435–

444, marzo 2008.

[UHJ+07] J. Ureña, A. Hernández, A. Jiménez, J. M. Villadandos, M. Mazo,
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[UMG+99] J. Ureña, M. Mazo, J. J. Garćıa, A. Hernández y E. Bueno. Correlation

detector based on a FPGA for ultrasonic sensors. Microprocessors and

Microsystems, 23(1):25–33, junio 1999.

[Ure98] J. Ureña. Contribución al diseño e implementación de un sistema

sonar para la automatización de un veh́ıculo industrial. Tesis doctoral,

Departamento de Electrónica, Universidad de Alcalá, Alcalá de Henares
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