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Pero en la actualidad, el concepto de Red Sismica se encuentra asociado al
denominado “tiempo real”, es decir, la recepcion y procesado de datos cuasi-instantaneos.

A partir del sesenta se despliega la red sismica mundial WWSSN, gracias al
desarrollo de la instrumentacién sismica, y utilizando sismégrafos amortiguados
electromagnéticamente tipo Willmore (Willmore, 1961). Este tipo de sensores continfia
siendo ampliamente utilizado en las estaciones de corto periodo.

En la década de los ochenta, el avance en la instrumentacién se centra en la
ampliaciéon del anciio de banda. Melton y Kirkpatrick (1970) desarrolla un sismémetro
triaxial simétrico, Burke et al (1970) presenta un sistema digital de banda ancha, Wieldant
y Streckeisen (1982) y Wielandt y Steim (1986) disefian un sismégrafo de banda ancha con
respuesta plana en velocidad.

En Espafia, la sismologia instrumental nace en 1889 con la instalacion en el Real
Instituto y Observatorio de la Armada de San Fernando (ROA) del péndulo niimero 6 del
profesor Milne. Desde entonces se ha encontrado en constante evolucion, creciendo
considerablemente el nimero de Observatorios con sismégrafos.

En las ultimas décadas, la instrumentacion sismica en Espafia ha progresado
considerablemente, no s6lo en numero de estaciones sino también en calidad, siendo

desplegadas un numero elevado de estaciones de Banda Ancha, y que continfia en
aumento.

Los tres grandes objetivos de las redes sismicas son: la evaluacion del riesgo sismico,
la vigilancia sismica y el conocimiento del interior de la Tierra.

El concepto de red sismica es bastante amplio, desde las redes mundiales (como por
ejemplo GEOFON, IRIS, WWSSN) dedicadas al registro de la sismicidad de forma global,
hasta pequefas redes desplegadas para estudios muy concretos, como por ejemplo el
estudio de la sismicidad inducida por un embalse.

1.2.1. REDES MUNDIALES.

A finales del siglo XIX aparece la primera red Mundial, siendo el impulsor el
profesor Mr. J. Milne a través de la Sociedad Britanica de las Ciencias (figura 1.4).

En 1960 se crea el programa VELA-UNIFORM con fondos de los Estados
Unidos. Dentro de este programa se crea la red mundial WWSSN (World-Wide
Standard Seismograph Network), proporcionando una red mundial de facil acceso,
siendo modelo de referencia para las actuales redes mundiales (Agnew, 2002).

Las actuales redes mundiales (IRIS, GEOFON, FDSN, entre otras) se basan en
las denominadas “Redes virtuales”, y estan integradas por cientos de estaciones de
Banda Ancha pertenecientes a instituciones de muy diversos paises. Asi, es frecuente
encontrar que una misma estacion se integre en varias redes a la vez, ya que en la
mayoria de los casos los centros responsables intercambian la informacion de forma
automatica.
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Posteriormente, en 1909, se adquiere uno propio (Péndulo horizontal Milne de
20 segundes v dmm por minuto de desarrollo de registro), completandose asi el
registre de jas componentes horizontales

Pero ademas, también se disefian v construyen péndulos en sus talleres. Asi en

12 se construyen e instalan dos péndulos horizontales bifilares “Graifio™ (tipo

Maeinka de 25 v 13 segundosy vy en 1921 se construve uno vertical de registro

mecanico (100 kg, de masa. 2 segundos de periodo v amplificacion de 280).
‘nstalandose er, 1922,

o i933 se adquieren 5 sismografos Alfani (N-S, E-W y Vertical), cuya
componente vertical se encuentra en reconstruccion en los talieres del ROA (la figura
.5 derecha muestra una de las componentes horizontales ya reconstruida).

Erure los aftos 1945 y 1966 la observacion sismica estuvo suspendida debido a
riema de corrimiento de tierras en la sala de sismdégrafos, situada en la sala
Este actvalmente demolida.

in 1966 se instalan 3 péndulos Sprengnether propiedad def LG.N., siendo los
dos horizontales de periodo intermedio y el vertical de corto periodo. Posteriormente.
en 1970 se sustituyen por una nueva estacion propia integrada por 3 péndulos
Sprengnether de largo perindo y que continGan en funcionamiento.

[

:n 1970 se instala un péndule vertical Benioff de corto periodo (1 segundo).

i 1978 se instala una estacion de corto periodo (vertical) en la ista de Alboran
gque posteriormente se integra en la Red telemétrica de corto periodo del
Observatorio, desarrollada en 1986 y basadas en el disefio efectuado por Alguacil
{14986} para la red RSUG.

fntre 1986 y 1987 se despliega la Red sismica telemétrica de corto periodo del
strecho de Gibraltar, integrada por cinco estaciones de campo, cuya finalidad es el
zetudio de la viabilidad de un enlace permanente entre Espafia y Marruecos. Esta red
s¢ desplege con la colaboracion del LGN, la compaiifa SECEG, S.A. vy el Real
uhno y Chservatorio de la Armada (ROA).

Inst

A finales de la década de los noventa comienza el despliegue, conjuntamente
con la Universidad Complutense de Madrid (UCM)} v en colaboracion con el GFZ, de
Alemania, de la Red de estaciones de Banda Ancha ROA/UCM. En estas mismas
techas, se despliega la red de acelerometros de la Bahia de Céadiz en colaboracion
con ja UCM.,

SITUACION ACTUAL,

Bl ROA mantiene una larga tradicion en el campo del registro sismico. En la
aciualidad cuenta con una estacion de lLargo periodo de 3 componentes
sprengnether, la Red de corto periodo del ROA vy red del Esirecho (que operan
conjuntamente), la red de acelerdmetros de la Bahia de Cadiz y la Red de Banda
Ancha (VBB) ROA/UCM.










Las sefiales recibidas de las diversas estaciones son convertidas a digital en la
estacion Central con resolucion de 12 bits (72 dBs), siendo la frecuencia de muestreo
de 100 mps.

Este tipo de redes se disefian para el estudio local de los microterremotos,
pudiéndose utilizar en sismologfa tridimensional para determinar la estructura
detallada alrededor de una falla o sistema de fallas (Alguacil, 1986).

Como se explicara en el capitulo 2, las estaciones de corto periodo presentan
una respuesta en frecuencia plana que se extiende desde algo méas de 1 Hz
(frecuencia de corte debida al periodo natural del sensor) hasta los 100 Hz., donde
comienza un decaimiento a razén de 20 dB/década debido al efecto del polo
introducido por la bobina. Usualmente la respuesta se recorta hasta los 35-60 Hz., en
funcion de la velocidad de muestreo (frecuencia de disefio del filtro antialiasing
analogico o digital).

1.4. PROTOTIPO DE ESTACION DIGITAL DE CORTO PERIODO Y

OBJETIVOS DE LA PRESENTE TESIS.

Con la proliferacion de estaciones sismicas VBB, a finales de los 90 todo apuntaba
hacia una paulatina desaparicion de las redes locales de corto periodo, pues tanto el ancho
de banda como el rango dinamico de las estaciones VBB superan ampliamente las
caracteristicas de las estaciones de corto periodo (SP), aunque pronto se demostrd la
vigencia de las redes SP para estudios locales.

Por otro lado, los rapidos avances en la telefonia (tanto mévil como satélite y fija), el
abaratamiento de costes y los vertiginosos avances en Internet, pusieron en tela de juicio la
telemetria radio y especialmente la analdgica.

Finalmente, el rapido despliegue de la constelacion de satélites GPS, a raiz del
conflicto del Golfo Pérsico, permitio la sincronizacion temporal desde cualquier punto de
la geografia con una alta precisién.

Por todas estas razones, s¢ disefid un prototipo de estacion digital de corto periodo
para reemplazar las estaciones de la red telemétrica de corto periodo del Observatorio y red
del Estrecho, objeto de la presente tesis.

Los objetivos marcados fueron los siguientes:

Disefio de una estacion digital.

Precision por debajo del milisegundo en la sincronizacion de tiempo.
Ampliacion del rango dinamico.

Ampliacién del ancho de banda hasta 10 segundos al menos.

Transmision de datos por modem (telefonia fija o moévil), Internet o radio
modem.

Calibracion de precision.
¢ Mejora de las técnicas de filtrado y deteccion de eventos.
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Una de las mayores fuentes de ruido presentes en el area del Estrecho son los fuertes
vientos de Levante y Poniente (predominantes en esta zona). Por ello, se requeria la
revision del tratamiento digital de las seftales con objeto de adecuar los algoritmos de
deteccion, picking y filtrado al ruido presente en esta rea.

En el presente Capitulo 1 se efectia una pequefia introduccion al entorno del
Estrecho de Gibraltar, situando la red SP del ROA y dando unas breves pinceladas por su
larga tradicion en el campo de la observacion sismolégica. Asi mismo se plantean los
objetivos de la nueva red de corto periodo.

En una primera parte (capitulos 2 al 4) se analiza la estacion sismica digital en todos
sus aspectos, desde el sensor hasta el sistema de adquisicion digital.

En el capitulo 2, se repasan los conceptos fundamentales del funcionamiento de un
sensor sismico, su clasificacién y respuesta en frecuencia, presentdndose un estudio
detallado del efecto de una impedancia capacitiva (serie de una resistencia con un
condensador) de carga. Asi mismo se analiza el ruido generado por el sensor y su
preamplificador.

En el capitulo 3 se desarrolla el funcionamiento del sistema de adquisicién y su
disefio, el convertidor A/D, la interface del puerto paralelo, los programas de control y su
sincronizacién mediante GPS, asi como la fuente de alimentacion.

Las pruebas y los diversos test de funcionamiento efectuados, su calibracion por

medio de diversas técnicas y la comparacién de los resultados obtenidos, son expuestas en
el capitulo 4.

La segunda parte, capitulos 5 a 7, se dedica al proceso digital de sefiales, centrandose
en las herramientas mds utiles para el analista. Nos referimos al filtrado digital y a la
deteccion de eventos sismicos.

En el capitulo 5 se abordan las transformadas integrales. Se efectGa un rapido
recorrido por el andlisis de Fourier y se introduce la teoria Wavelet, realizando una
comparacién exhaustiva entre ambas dentro del plano tiempo-frecuencia.

Las diversas técnicas de filtrado se estudian en el capitulo 6, comparando los
resultados obtenidos por diversos tipos de filtros, tanto lineales como no-lineales, y se

muestran los excelentes resultados del método de filtrado no lineal disefiado.

En el capitulo 7 se comparan diversos algoritmos de deteccién, adaptandolos a los
datos registrados por la red.

Finalmente, se presentan las conclusiones.
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2.1. INTRODUCCION.

El sensor sismico es un instrumento disefiado para medir el movimiento del suelo. El
problema principal radica en que el marco de referencia (la propia superficie del suelo) se
mueve y es precisamente este movimiento lo que pretendemos medir.

Por ello los sensores sismicos utilizan medidas indirectas, basandose, la mayoria de
ellos, en el principio de inercia de una masa suspendida, que tendera a permanecer en
estado de reposo ante un movirniento externo. Pero de acuerdo con este principio, sélo
podremos medir el movimiento si hay aceleracion.

En el caso ideal (ausencia de rozamientos), la masa suspendida comenzaria a oscilar
indefinidamente (efecto de la suspensién) ante un impulso de aceleracién, por lo que se
utilizan amortiguadores (normalrmente viscosos) para atenuar las oscilaciones.

En definitiva, el sensor consta basicamente de 3 elementos fundamentales:

e Masa inercial.
e Suspension.
e Amortiguador.

Como veremos mas adelante, la medida del movimiento relativo entre la masa
suspendida y el suelo se encuentran relacionadas mediante una ecuacion diferencial. Del
conocimiento de ésta, podremos conocer el movimiento del suelo a partir de la medida del
movimiento relativo entre la masa inercial y el suelo.

2.2 HISTORIA DE LA INSTRUMENTACION SISMICA.

El instrumento mds antiguo data del siglo II (Richter, 1958) utilizado en China para
conocer la ocurrencia de un sismo y su procedencia. Se trataba de una figura en forma de
dragén con 4 cabezas, en cuya boca estaba colocada una bola en equilibrio inestable.

Salvador Garcia Francos (1924) habla sobre instrumentos primitivos de este tipo
(objetos apoyados sobre muros con sostenes muy débiles, cuerpos suspendidos que oscilan,
depositos llenos de mercurio al borde del rebose,...). Entre ellos cabe destacar los que
cerraban un circuito eléctrico que paralizaba el reloj o hacian sonar un timbre, indicando
con ello la hora en que se inicid.

Cabe destacar el construido en 1703 por el abate De Hautefeuille basado en un
recipiente de mercurio con orificio en las paredes. Cuando se producia un temblor el
mercurio se derramaba, recogiéndose en diversos recipientes. Por el lugar que ocupaban
los recipientes y la cantidad de mercurio vertido se apreciaba la direccién y la intensidad
(descripcion tomada de Salvador Garcia Francos, 1924).

LLos sismoscopios aparecen en el siglo XIX. Se trataba de péndulos horizontales con

una masa suspendida desde cierta altura. Por medio de un estilete unido a la masa se
registraban las oscilaciones sobre una placa de cristal ahumado.
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Pero el concepto de “sismografo” requiere, ademas del registro de las oscilaciones,
tener la posibilidad de datar los sismos registrados, esto es, incluir junto al registro las
marcas o sefiales de tiempo.

El primer sismégrafo propiamente dicho aparece en 1881 debido a Gray. En 1890 sir
J. Milne introduce el concepto de péndulo inclinado aumentando los periodos de oscilacién
con longitudes de péndulo reducido, como los desarrollados por Milne y Shaw en 1915 y el
disefiado por Omori en 1890 (conocido en Europa como Bosch-Omori).

Hacia 1900, E. Wiechert desarrollé un sismografo de péndulo invertido. Wood y
Anderson, en 1922, construyen uno de pequefias dimensiones donde la masa oscila por
torsidn de una fibra metalica.

Todos estos sismografos son puramente mecanicos y la amplificacion (muy limitada)
se logra por medio de palancas o por reflexion de un haz de luz.

El desarrollo de la amplificacion electromagnética y el registro galvanométrico
supuso un avance importante (Galitzin,1921), alcanzdndose amplificaciones de 1000 para
periodos de 12 segundos.

Hacia 1930, H. Benioff desarrolla un sismégrafo basado en la variacion de la
reluctancia, alcanzandose amplificaciones de 100.000 para 1 segundo.

El sismometro electromagnético de Willmore (1961), con suspension sin ejes de giro,
produjo una nueva generacion de instrumentos, ampliamente utilizados en las estaciones de
corto periodo.

Paralelamente, hacia 1950, se comienzan a utilizar los relojes de cuarzo sustituyendo
a los clasicos relojes de péndulo con contactos eléctricos.

Hay que destacar el gran desarrollo, en el dltimo cuarto del pasado siglo XX, de los
sismografos de gran ancho de banda con realimentacion electrénica y transductores
activos, como los sismdémetros miniatura de Usher et al. (1977, 1978 y 1979) con
transductor capacitivo, y los instrumentos de hojas o “leaf-spring” de Wielandt de banda
ancha (Wielandt y Streckeisen, 1982) y muy ancha (Wielandt y Steim,1986).

2.3. TIPOS DE SENSORES Y SUS APLICACIONES.

Como ya se ha mencionado en el punto 2.1, sélo podremos medir el movimiento del
suelo si existe aceleracién. Dependiendo de cual sea la variable medida, desplazamiento,
velocidad o aceleracion del suelo, podemos clasificar los sensores como de desplazamiento
o deformacidn, de velocidad y acelerdmetros respectivamente.

Existe una gran variacion entre la minima (ruido sismico) y la maxima sefial que
puede ser observada (gran terremoto cercano), por lo que es dificil cubrir todo este margen
con un unico instrumento. Tradicionalmente los acelerometros se han utilizado para el
registro de los movimientos fuertes y los transductores de velocidad para el registro para
los débiles, cubriendo en conjunto todo el rango dindmico.
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Por otro lado, el ancho de banda se extiende desde las mareas terrestres hasta incluso
mas alld de los 1000 Hz. Para cubrir todo este espectro es necesario disponer de varios
tipos de sensores. En este sentido podemos clasificar los sensores por su ancho de banda:

e Corto Periodo (SP, “short period”). Capaces de resolver sefiales entre 0.1-0.3 y
100 Hz., con una frecuencia natural en torno de 1 Hz. (valores tipicos).

e Banda Ancha (BB, “Broad-Band). Presentan una respuesta en velocidad plana
entre 0.01 y 50 Hz.

¢ Banda muy Ancha (VBB, “Very Broad-Band’) con un ancho de banda que se
extiende desde 0.001 hasta 10 Hz.

La eleccion del tipo de sensor vendra impuesta por la aplicaciéon de interés. En la
tabla 2.I se indican las bandas de interés para diversas aplicaciones (tomadas de Trnkoczy
et al. (2002) y Havskov y Alguacil (2003)).

Aplicacion Ancho de banda (Hz.)
Eventos sismicos asociados a la mineria. 5-2000
Microsismicidad y sismicidad inducida por embalses. 1 -100
Sismicidad local. 0.2-80
Fuertes movimientos. 0.0-100
Sismicidad Regional. 0.05-20
Absorcidn de ondas sismicas con la frecuencia. 0.02 -30
Calculos de energia para telesismos. 0.01-10
Difraccion y Scatering 0.02-2
Estudios de procesos dinamicos de la tierra. 0.005 - 100
Propiedades de la corteza. 0.02 -1
Dispersion de ondas superficiales. 0.03-0.2
Oscilaciones libres de la Tierra. 0.0005-0.01
Mareas terrestres 0.00001 — 0.0001

Tabla 2. I Descripcion de la aplicacion de interés y su rango de frecuencias aproximado en Hz.

En las redes de microsismicidad se suelen utilizar sensores de velocidad tipo
Willmore. En particular, en la red de corto periodo del ROA se utiliza el modelo de Mark
Products L4-C de 5000Q2 (Mark Products, 1980), y ocasionalmente el modelo S-500 de
Teledyne Geotech (1984), utilizado en algunas estaciones como componente horizontal.
Ambos presentan una frecuencia natural de 1 Hz., el primero es pasivo y el segundo activo.

18




2.4. EL SENSOR MECANICO.

Como ya hemos mencionado el sensor mecanico se basa en el principio de inercia, y
consta de 3 elementos fundamentales:

e Masa inercia (M).
e Suspension elastica (muelle ideal que responde a la Ley de Hooke).

e Amortiguador viscoso cuyo rozamiento se opone al movimiento de forma
proporcional a la velocidad.

En la figura 2.1 se muestra el esquema bdasico de un sensor mecanico vertical, donde
se ha tomado como positivo una compresion (movimiento vertical hacia arriba), como es
usual en sismologia.

Muelle
(k)

X(t)

Masa
(M)

L::I Amor(t]isg)uador UG

Figura 2.1.- Esquema de un sensor mecanico vertical, siendo “k™ la constante recuperadora, “M” la masa y
“D” la constante de amortiguamiento viscoso. Se han sefialado con flechas el movimiento vertical del suelo
“u (t)” y el de la masa “x(t)”.

Sobre la masa “M” actlian el peso “-Mg”, la fuerza elastica “-k (y-y,)”" y la friccion
viscosa “- D dy/dt” (donde “y” es el movimiento relativo entre la masa y el suelo, e “y,”
es la elongacidn inicial del muelle cuando la masa se encuentra en reposo).
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Hay que sefialar que lo que realmente medimos es el movimiento relativo entre la
masa y el suelo. Aplicando la condicion de equilibrio y las leyes de Newton, obtenemos la
ecuacion diferencial del movimiento de la masa (desarrollo que podemos encontrar
facilmente en numerosas publicaciones, como por ejemplo Richter, C.F. (1958);
Scherbaum, F. (1996); Udias, A. (1999)).

—ky - Dy — My = Mii @2.1)

Si aplicamos la transformada de Laplace a la ecuacién anterior y utilizamos (por
tradicion y razones practicas) la frecuencia angular natural no amortiguada (w? = %4 )y la

constante de amortiguamiento (x, = %w y ) obtenemos la funcién de transferencia para el
h [

desplazamiento:

Y(s —5°

T, = (s) 5 5 2.2)
U(s) s +2wés+w)

La funcién de transferencia funciona como un filtro paso alto, dejando pasar aquellas
frecuencias a partir de la de la frecuencia esquina (préxima a la frecuencia natural
amortiguada y cuyo valor es funcién del amortiguamiento), siendo la ganancia del sistema

unitaria. Los antiguos sismégrafos conseguian mayor amplificacion por medio de juegos
de palancas o por deflexién de un haz de luz.

Havskov, J.; y Alguacil, G. (2003) efectiian un analisis completo de la ecuacion
(2.2), ademas de aclarar la importancia del signo negativo del numerador, omitido
frecuentemente por muchos autores en la literatura.

2.5. EL SENSOR ELECTROMAGNETICO.

El esquema bésico de un sensor electromagnético vertical, como el Mark L4-C
utilizado (transductor de velocidad), se representa en la figura 2.2. Obsérvese que es
similar al sismémetro mecanico con la introduccion de una bobina solidaria a la masa que
corre por un iman fijo (en algunos sensores es al revés). El circuito se cierra por medio de
la resistencia de carga “R;”, donde se mide la tensién de salida.

Sobre la masa actta, ademas de las fuerzas sefialas para el sensor mecanico, la fuerza
electromagnética “-Gi”, dénde “i” es la corriente que circula por la bobina y “G” es la
constante electromagnética, que depende del iman empleado, de la bobina y de factores

geométricos. Esta fuerza contribuye al amortiguamiento.

La amortiguacion se debe ademds a la friccién de la masa inercial con el fluido
(normalmente aire) en que se encuentra sumergido el conjunto. Esta contribucién al
amortiguamiento total es de tipo viscoso, produciendo una fuerza que se opone al
movimiento y es proporcional a la velocidad relativa de la masa.

La ecuacién de movimiento (2.1) se ve modificada obteniendo:

~ky - Dy — My — Gi = Mii 2.3)
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Pero al moverse la masa y con ella la bobina, existe una variacion del campo
magnético que circula por el interior de la bobina (para pequefios movimientos la variacion
del flujo es proporcional a la variacion del movimiento). La ley de Faraday establece que
se generara una fuerza electromotriz inducida (f.e.m.) cuyo valor es “G dy/dt”, siendo “y”
el movimiento relativo masa-suelo, es decir, bobina-iman.

Muelle

Masa

Bobina
Amortiguador

7

Iman

Figura 2. 2.- Esquema de un sensor electromagnético con iman fijo y bobina moévil. El circuito de la
bobina se cietra por medio de la Resistencia de carga “R;.” donde se mide la tension de salida.

Aplicando las leyes de Kirchhoff al circuito de la bobina (con autoinductancia “L”y
resistencia interna “R:”) se obtiene una ecuacion diferencial que relaciona la corriente “i”,
que circula por el circuito, con el movimiento relativo “y”. Llamando “R” a la resistencia
total serie (““R=R;+R;”’) obtenemos:

Lﬁ+Ri=Gd—y (2.4)
dt dt

Utilizando la Transformada de Laplace a las ecuaciones (2.3) y (2.4), y teniendo en

cuenta sus propiedades (en particular la de derivacion), obtenemos la funciéon de
transferencia del sistema para el transductor de velocidad:

V(s) ~R,Gs?
]Wv = — = 5 5 >
U(s) (s +2w. & s+w) XLS+R)+%S

(255)

El desarrollo matematico completo se puede encontrar en numerosos textos,
sefialando entre otros a Alguacil (1986) y Havskov y Alguacil (2003).
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2.5.1.

ANALISIS DE LA RESPUESTA EN FRECUENCIA.

La ecuacion (2.5) presenta un cero doble en el origen y tres polos, debido al
que el denominador viene dado por un polinomio de tercer orden.

La respuesta en frecuencia se obtiene facilmente sustituyendo la variable
[T

compleja “s” por “ w”, siendo “°=-1"y “w =2 7 £ la frecuencia angular en
radianes por segundo (pe. Ogata, K. (1980)).

Hay que observar que el Unico parametro en el que podemos influir para
moldear la respuesta del sistema de forma pasiva es la resistencia de carga.

Para los valores tipicos la ecuacion caracteristica presenta dos raices complejo
conjugadas (con parte real negativa) y un polo real negativo, lo que indica que el
sistema es estable (todos los polos han de estar en el semiplano izquierdo del plano
complejo “s”). En la figura 2.3 se representa la ubicacion de los polos para diversos
valores de la resistencia de carga (entre 2KQ y 50KQ), Unico pardmetro que
podemos modificar para un sensor pasivo dado.

Plano complejo "s"
! T T T T T T T T

6+ o . _
Ry 13408

4r R, 8904 7

2_

Parte imaginaria (jw)
(]

. Cero dobfle /
i enel
o3 S o ‘orlgenw“ L
: Rl- 8904 . Circuito abierto
s
R, 13406 : :
i i i i i i i i ;
-10 -9 -8 -7 -6 -5 -4 -3 -2 -1 0 1

Parte real

Figura 2. 3.- Ubicacién de los polos de la ecuacion (2.5) para valores de la resistencia de carga entre
2KQy 50KQ para el Mark L4-C. Para cada valor existen tres polos, uno de ellos es siempre real y muy
alejado del origen por lo que no se representa en la figura. (Para Ry =50KQ} se sitia en -9172.17+j0).
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El tercer polo (siempre real, no mostrado en la figura) estd muy alejado del
origen, en -/229.4+j0 para una resistencia de carga de 2K€Q. Este polo tiende a
alejarse del origen a medida que aumenta la resistencia de carga. Por tanto, el sistema
presenta claramente un par de polos dominantes (los representados) y puede
aproximarse por un sistema de segundo orden. Es claro que cuanto mayor sea la
resistencia de carga mejor serd la aproximacion, es decir, mas dominantes seran los
polos complejos conjugados.

Hay que sefialar que para valores de la resistencia de carga mayores de 2981 Q
(amortiguamiento critico), las raices dominantes son complejas conjugadas, esto es,
el sistema es subamortiguado, y se sitGan en el semiplano izquierdo sobre una
circunferencia centrada en el origen y de radio igual a la frecuencia angular no
amortiguada “w,”.

Alguacil (1986) sefiala que para las frecuencias de interés en sismologia, el
término “R+Ljw” se puede aproximar por R, en otras palabras, Lw<<R, y por tanto
la ecuacién (2.5) se reduce a:

R, >
-—XGs
7= Vis) _ R

YU U(s) SFH2wls+w

(2.6)

donde el amortiguamiento zfectivo viene dado por la siguiente expresion:
= G’
2Wo§e = 2Wo§a + v

Debe observarse que la ecuacion (2.6) corresponde al par de polos dominantes
sefalados, y el efecto del polo real despreciado s6lo se manifiesta a alta frecuencia
ademas de que produce una ligera modificacion en la frecuencia natural no
amortiguada (experimentalmente se ha calculado para diversos valores de resistencia
de carga, siendo siempre inferior al 1% de su valor nominal).

En la figura 2.4 a) se muestra la respuesta en frecuencia dadas por las
ecuaciones (2.5) y (2.6) para una resistencia de carga de 8904Q y 13406Q
(amortiguamiento efectivo de 0.7 y 0.6 respectivamente) en el caso del Mark L4-C
de 5500Q, observandose que la aproximacion efectuada es valida para frecuencias
inferiores a los 100 Hz. Asi mismo, en la figura 2.4 b) se presentan los errores
relativos cometidos al efectuar la aproximacion, utilizando la siguiente expresion:

real

Xapra\t
Error ='——--"-100%

real

donde “X representa bien modulo o fase.

23




10°

a) RESPUESTA EN FRECUENCIA CON CARGA RESISTIVA

- S ] <
T ) T b T A I ™ :
b-H-Fe-qe-p - -~ - . ~_ ™\ { b b .
Ff-r=-=-"a---r—-=-=-—~~ AN F g 3
.|.An1||J..||1..||_|||1 Vv /// ; ., N
e LI e ﬁ /,,,.# N “
i) - 8 N AN
SRRt B=T- ,ﬁ \
i ] i oK m AR
- |_|||'.|||m|.ll BL\I/ 1L // ,.,,
| 1 [ — w B L
) ' 1 <t mU m i \1
NTrTTAt T o ¥ g Ei A\
| ' 1 o 5 O 5 %]
1 1 ! S @ T © M,
b 1 — —J |
1 1 “ @x m ad m > r
.I.1T||L1||r||fll\ = rh\ = Q
Sioriiiiiiiis e w © > |
ol & Sl niialiniin Endbalilh M e L B < T TN~ =
P~ -~r--a---—e~-Ad¥ g [ <« — Lﬁ
b b e e e e = b = ] N W7
1 ' !
A r ~ _ | z 2 i
| E ﬁ
N I AR i e gl
\ 1 | I DU~ WW
1 1 |
...|1||J|||._ﬁ|||_|||- % Mmdy M%
o : : _ w g e
df_ ' \ ' R, QOM«IJ _
,n,/» i : 1 | i !
TN S AR mﬁ . ﬁ oo |
R R I R il iy i
b AR mm e o= 4= g = = ] @ i | o
At S R W, Pl A |
.|||rsM/ i ok t I _
i . t
b= - - = vﬁ _+
[ T
' ;
I
1
- L ,‘
1 L 1 Mﬁ
1 | | .
' ' ) | i
' ' ) - |
Q m (] D_ n_u m O.D . L L ﬁ ) | i L
= ] o D = < ) o~ — o =] © © < o~
) - — o~ (%) pnyduie us oAljE|d. 0113

(%) 85€) U2 OAfjeal JouT

(,-swioA) gp (sopesB) ase

10'

24

Frecuencia (Hz.)

10°
valores de resistencia de carga.

10"
amplitud y fase, real y aproximada. Figura b) Error relativo cometido en amplitud y fase para ambos

Figura 2. 4.- Respuesta en frecuencia para el sensor Mark L4-C de 5500} con una resistencia de carga
de 8904Q) y 13406€2, amortiguamiento efectivo de 0.7 y 0.6 respectivamente. Figura a) Respuesta en



Como podemos apreciar en la figura anterior, el error relativo se mantiene
inferior al 4% en amplitud y al 10% en fase para valores de amortiguamiento
proximos a 0.7. Asi mismo, se observa una disminucion en la ganancia con la
resistencia de carga, tal y como se deduce de las ecuaciones (2.5) y (2.6).

l.a respucsta impulsiva se obtiene utilizando la transformada inversa de
Laplace sobre la ecuacién (2.6), que para el caso subamortiguado es:

h(t)= —% GLS(1)—e ™| 2w & cos(w, 1)+ Msin(wdt) u(t) (2.7)

¢

donde wy = w,/1- x2 es la frecuencia natural amortiguada, a la que oscila el

sistema y varia con el amortiguamiento.

Como puede apreciarse de la ecuacion (2.7), la respuesta transitoria presenta un
sobre impulso inicial que depende del amortiguamiento, creciendo con este. Por otro
lado, cuanto mayor sea el amortiguamiento efectivo mas rdpido decaera el
transitorio.

En la figura 2.5 se muestra la respuesta impulsiva para diversos valores de
amortiguamiento y ganancia normalizada (“R,/R G =1").

RESPUESTA IMPULSIVA CON GANANCIA NORMALIZADA
12 T T T 1 T 1 T T T

4258 ( Amort. 0.90)
6134 (Amort. 0.80)
8904 (Amort, 0.70)
13406 (Amort. 0.50)
22000 (Amort. 0.50)

Amplitud (Volt/ms™ ')

2 : i 1 i i 1 i i i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Tiempo (segundos)

Figura 2.5.- Respuesta impulsiva, con ganancia normalizada, para diversos valores de amortiguamiento.
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2.5.2. ELECCION DEL AMORTIGUAMIENTO.

En ingenieria de control (Ogata, 1980), para determinar la bondad de un
sistema se pueden utilizar diversos indices de comportamiento basados en el error de
Ja salida del sistema ante una determinada entrada, usualmente la sefial escalén
unitario.

En la literatura se han propuesto varios indices de error de comportamiento,

dependiendo de lo que interese optimizar. Nosotros analizaremos los cuatro
siguientes:

J=[ ewa L=l (2 (1) +&> () )at

2.8)
=T @@+ )a J, = [ leco)|ar

El indice J; penaliza srrores grandes mientras que el indice J4 lo hace por igual.
En ambos casos, la penalizacion se realiza independientemente del instante, es decir,
ya se produzcan en estado estacionario como en la respuesta transitoria. El indice J,
no solo tiene en cuenta el error sino también su variacion, mientras que el indice J3
pesa mucho los errores en ¢stado estacionario aunque éstos sean pequefios ademas de
penalizar errores grandes.

Debido a que si el movimiento es uniforme, y por tanto no hay aceleracion, la
respuesta al escalon en estado estacionario es nula, y por tanto, las integrales de la

ecuacion (2.8) divergen. Por lo que hemos elegido como sefial de prueba un impulso
unitario.

En la figura 2.6 se pueden ver las curvas de los indices de comportamiento,
normalizados, en funcién del amortiguamiento efectivo, para un Mark L4-C de
5500€2 y frecuencia natural de 1 Hz. Debido a que los sistemas sobreamortiguados

presentan una respuesta lenta, solo se han calculado para el caso de sistemas
subamortiguados.

Como puede apreciarse, ninguno de los indices se comporta como un buen
indicador ya que presentan minimos relativamente suaves.

Los indices J; y J3 presentan valores minimos en torno a un amortiguamiento
efectivo entre 0.4 y 0.5, mientras que el J, tiene el minimo entre 0.5 y 0.6.

Debido a que las curvas alcanzan el minimo de forma suave, amortiguamientos
ligeramente diferentes también son aceptables. Para amortiguamientos entre 0.41 y

0.72 el indice J,; se mantierie dentro del 10% de su valor minimo.

Pero ninguno de estos valores coincide con el nimero magico, usualmente
recomendado en muy diversa literatura, de 0.707.
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Figura 2.6.-Indices de comportamiento en funcién del amortiguamiento efectivo para un Mark L4-C.

Si estudiamos la respuesta en frecuencia en funcion del amortiguamiento
observamos que ésta presenta un pico a la frecuencia de resonancia (w,) para
determinados valores de amortiguamiento (figura 2.7).

A partir de la ecuacidn (2.6) podemos obtener ¢l médulo de la respuesta en
frecuencia (s=jw) del transductor de velocidad:

2
w

R,
R 2w )+ @w,éwy

{.a resonancia tendrd lugar cuando el moédulo presente un maximo, por lo que
basta derivar la ecuacion anterior con respecto a “w” e igualarla a cero.

T

v

(2.9)

" Z(WZ - wz)Z + 2(2wo§ew)2 +2w’ (wf - :vz )—- (ZWO.fc,w)2 _0
((wj - wz)z + (2wo§ew)2y2

Ademas de la solucidn trivial encontramos:




La solucién anterior es real Ginicamente para “€, < 0.707”. En otras palabras,
la respuesta en frecuencia no presenta resonancia para amortiguamientos superiores o
iguales a 0.707, obteniendo una respuesta cuasi-plana. Por otro lado, los indices de
comportamiento no difieren mucho del que toman en su minimo, como ya se ha
indicado, en especial los indices J4 y J».

De la ecuacidn (2.10) se observa ademas, que la resonancia (si existe) tiene
lugar en frecuencias angulares superiores a la frecuencia propia o natural.

En la figura 2.7 se presentan la respuesta en frecuencia de la ecuacion (2.6)
para diversos valores de amortiguamiento para el sensor Mark L4-C.

Asi mismo podemos apreciar una disminucién de la ganancia al aumentar el
amortiguamiento, es decir, al disminuir la resistencia de carga por lo que nuevamente
debemos tenerlo en consideracion a la hora de elegir su valor. Hay que tener presente
ademads, que la eleccion de un valor excesivo para esta resistencia aumentara el ruido.

RESPUESTA EN FRECUENCIA
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Figura 2.7.- Respuesta en frecuencia de un Mark L4-C para diversos valores de amortiguamiento efectivo.
En azul se representa el valor limite para que no exista resonancia.

Por tanto, los pardmetros que hay que tener presentes en la eleccién de la

resistencia de carga son: el amortiguamiento efectivo deseado, el ruido generado en
la resistencia y la ganancia.
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2.5.3.

EFECTO DE UNA IMPEDANCIA CAPACITIVA.

Benioff (1960) utiliza una red RC en “T”, de segundo orden, con un sensor de
largo periodo de forma que la respuesta de la red RC se aproxima a la de un
galvanometro con amortiguamiento de 1.0606. Asi mismo, utiliza un condensador en
paralelo sobre un sismometro electromagnético Press-Ewing para variar su periodo.
La respuesta del conjunto sismémetro-red RC paralelo introduce un tercer polo cuyo
efecto provoca que la ganancia a frecuencias altas decaiga a razén de 20 dB/década.
Por tanto, obtenemos una respuesta picuda, centrada en la nueva frecuencia propia.
Ademas la ganancia maxirna disminuye respecto al sistema sin condensador, para el
mismo valor de resistencia de carga.

Pero si cargamos al sismémetro con una red RC serie (Z.=R;+1/Cs), la
ecuacion (2.4) toma la siguiente forma:

L-d—’+Ri+ijidz=Gf{X (2.11)
dt C dt

Utilizando la transformada de Laplace sobre las ecuaciones (2.3) y (2.11),
obtenemos tras operar:

O ~G(1+R,Cs)s*

UG 2
U(s) (sz 2w s+w XLCS2 +RCS+1)+ %/[Esz

2.12)

Nuevamente, eligiendo adecuadamente el valor del condensador y la
resistencia de carga, y para las frecuencias de trabajo, se puede despreciar el término
“LCs” " frente al término “RCs+1”, aproximando la ecuacién (2.12) por la siguiente
expresion:

GR,
T-—V(S)_ _'F‘(SJW,I? ’

- Ul(s) B (s2 +2w s +w )(s +§%)+%52

(2.13)

En la figura 2.8 se muestra el error relativo en amplitud y fase cometido al
efectuar la aproximacion anterior para un Mark L4-C con diversas combinaciones de
resistencia y condensador de carga.

Para frecuencias inferiores a 100 Hz., el error relativo en amplitud se mantiene
inferior al 5%, mientras que en fase es menor de 10°.

Las configuraciones elegidas se justificaran mds adelante al analizar la

ecuacion (2.12) en el plano complejo “s”, pero podemos observar que al aumentar la
resistencia de carga el error disminuye.
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Figura 2.8.-Error en amplitud y en fase para un Mark L4-C cometido al despreciar el efecto de la

2.5.4.

autoinduccién para diversas combinaciones de resistencia y condensador de carga.

ANALISIS EN EL PLANO COMPLEJO.

Como puede deducirse de la ecuacion (2.12) el sistema ha aumentado un orden
(obtenemos un sistema de 4° orden) al incluir el condensador de carga, si bien
reducimos en un grado al efectuar la aproximacion.

Al igual que hicimos en el punto 2.5.1 para el sensor electromagnético con una
resistencia de carga Gnicamente, analizaremos las raices del nuevo sistema de 4°
orden, ecuacion (2.12). Hay que tener presente ademas la inclusién de un nuevo cero

e N : M H [, 29
real en el semiplano izquierdo en *'s =~ J(; ).

En la figura 2.9 se muestran los polos para 6 configuraciones de resistencia y
con un condensador que varia entre 1 y 115 pF, y el lugar de los polos en el caso de
que no exista condensador para diversos valores de resistencia de carga (s6lo para
sistemas subamortiguados), siguiendo la ecuacion (2.6). Asi mismo se presentan, en
lineas discontinuas, las rectas donde se deben ubicar los polos complejo conjugados,
de un sistema de segundo orden, para obtener el amortiguamiento efectivo
correspondiente. Finalmente se sefialan las ubicaciones de polos y ceros para el valor
mas proximo a un amortiguamiento efectivo de 0.707.
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Figura 2.9.- Lugar de las raices para diversas resistencia de carga (indicadas en la leyenda) y con un
condensador entre 1y 115 pF. Se indican los polos y ceros (para cada resistencia de carga) en el caso de que
los complejos conjugados presenten un amortiguamiento efectivo lo mas cercano posible a 0.707. Nétese
que para valores de resistencia de carga de 22000 (rojo) y 13406 Q (negro), no es posible alcanzar el
amortiguamiento indicado, ya que las curvas no cortan a la recta correspondiente. Asi mismo hay que
indicar que para tnayor claridad las soluciones reales se han separado del eje real.

En la figura 2.9 no se¢ indican las posiciones para el cuarto polo (real) ya que en
el peor de los casos (posicion mas cercana al eje “jw”) se encuentra excesivamente
alejado del eje imaginario, siendo inferior a “~1703.96 + 0 j”, lo que implica que
solo tendrd efectos a muy altas frecuencias, por lo que podemos aproximar el sistema
a uno de 3" orden en el rango de frecuencias de interés, tal y como ya habiamos
sefialado.

Con una eleccién adecuada de la resistencia y el condensador de carga,
podemos variar la frecuencia angular natural del sistema (distancia al origen de los
polos complejos) sin variar el amortiguamiento efectivo, aunque en la respuesta en
frecuencia habra que tener presente la influencia del tercer polo y cero real
(indicados por un asterisco y un circulo del color correspondiente respectivamente).

En los casos de resistencia de carga de 13.406 y 22.000 Q, no es posible
obtener polos complejos con un amortiguamiento efectivo de 0.707, por lo que se
han indicado los que presentan mayor amortiguamiento. En estos casos, el polo y
cero reales se encuentran muy proximos, y asi su efecto es casi nulo.
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Si disminuimos el valor de la capacidad, las raices convergen hacia un mismo
punto. Obsérvese que para 1 pF los lugares de las raices convergen.

Para valores muy pecuefios del condensador, la impedancia es muy elevada por
lo que se puede considerar circuito abierto independientemente del valor de la
resistencia serie. Por ello, las posiciones de los polos tienden hacia los valores
correspondientes al sensor a circuito abierto, que para el Mark L4-C son:
amortiguamiento de 0.28 y 1 Hz. de frecuencia propia.

En la tabla 2.II se muestran los valores de Ry y C, asi como los polos y el cero
no trivial (existe siempre un cero doble en el origen), para las configuraciones
indicadas con asterisco para los polos y circulos para los ceros (amortiguamiento de
0.707 o lo mas alto posible en caso de que no se pueda obtener).

RL(Q) | C(uF) Cero Polos
2000 80.0 -6.2500 | -1.6489 +1.6489 j -1227.67 -12.2177
3000 64.8 -5.1440 | -1.8334 +1.8334 j -1394.05 -10.7615
6134 39.9 -4.0858 | -2.3844 £2.3817] -1914.20 -7.5222
8904 30.9 -3.6346 | -2.8938+2.8937 -2373.24 -5.3131
13406 31.1 -2.3985 | -3.5019+4.1659 ] -3119.20 -2.2711
22000 23.9 -1.9018 | -3.0330+4.9997 -4541.15 -1.7582

Tabla 2. I1.- Valores del condensador y resistencia de carga, asi como la ubicacion de los polos y ceros
para los puntos indicados en la figura 2.9

Como puede observarse, tanto en la tabla como en la figura 2.9, para los dos
tltimos casos (resistencias de 22 y 13.406 kQ) existe cancelacion practica del cero
real con el polo real mas préximo al eje imaginario. En estos casos, el sistema se
comporta de forma andloge a uno de segundo orden.

En la figura 2.10 se muestran las respectivas curvas de respuesta en frecuencia
con las configuraciones sefialadas, utilizando la ecuacion (2.13), ya que como se ha
indicado podemos despreciar el polo mas alejado y aproximar el sistema por uno de
tercer orden.
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RESPUESTA EN FRECUENCIA
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Figura 2.10.- Respuesta en frecuencia para las combinaciones de resistencia y condensador indicadas en
la tabla 2.11 (resistencia en Q y capacicades en pF) frente a la correspondiente respuesta sin condensador
y una resistencia de carga de §904 Q (£e = 0.7), linea amarilla.

Como puede observarse en la figura, la ganancia en el caso de bajas
resistencias de carga (2000, 3000 y 61340Q)) se encuentra muy atenuada frente a los
48.83 decibelios de la constante “G” de transduccion nominal del sensor (calculada
para el Mark L4-C con G = 276.38 V/ms™), como ya sucedia cuando no se incluia
condensador en serie. Por otro lado, el efecto del polo y cero reales afectan altamente
a la zona de bajas frecuencias reduciendo el ancho de banda, aunque elimina el
efecto de resonancia que tendria el sistema con sélo resistencia.

En el caso de resistencia de carga de 8904Q y condensador de 30.9 pF, la
respuesta en frecuencia presenta la misma ganancia que la calculada con sélo
resistencia de carga a alta frecuencia pero extiende ¢l ancho de banda hacia
frecuencias mas bajas.

Para resistencias de 13406 y 22000Q, con condensadores de 31.1 y 23.9uF
respectivamente, el efecto del polo y cero reales consiste en disminuir la resonancia y
aumentar ¢l ancho de banca. Por otro lado, valores de resistencia tan elevados, como
ya veremos, no son recomendables debido al ruido térmico que generan.
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En la tabla 2.III se presentan los valores de la ganancia, la frecuencia de corte
(-3dB’s) y la frecuencia propia que corresponderia a un sistema de segundo orden

con los mismos polos complejos conjugados.

Ry () C (uF) G (V/ms'y dB’s) fc (Hz.) fo (Hz.)
2000 80.0 73.70 37.35 1.32 0.37
3000 64.8 97.54 39.78 1.26 041
6134 399 145.72, 43.27 0.91 0.54
8904 309 170.84 44 .65 0.79 0.65
13406 31.1 195.97 45.84 0.78 0.86
22000 23.9 221.10 46.89 0.73 0.93

Tabla 2.II1.- Valores de ganancia efectiva, frecuencia de corte y la frecuencia natural correspondiente a un
sistema de segundo orden cuyos polos fuesen tnicamente los complejos conjugados obtenidos, para las
configuraciones de resistencia y condensador serie indicados en la tabla 2.11.

Como ya hemos comentado en los parrafos anteriores, a partir de la tabla 2.111
se puede apreciar como el efecto del cero y polo real modifica la frecuencia de corte
hacia valores superiores a la correspondiente a los polos complejo conjugados.
Especialmente graves son las dos primeras configuraciones, para las que la
frecuencia de corte es mayor que en el caso de tener unicamente resistencia de carga,
y por tanto el ancho de banda es menor.

2.5.5. ELECCION DE LA RESISTENCIA Y EL. CONDENSADOR.

A partir de las frecuencias de corte y la ganancia efectiva indicadas en la tabla
2.1IT deberiamos elegir una resistencia de 22 kQ puesto que tanto el ancho de banda
como la ganancia son mayores. Pero como ya hemos mencionado, también
aumentara el ruido generado.

Hay que observar que la ganancia efectiva (w>>w,) para la ecuacion (2.13)
solo depende, ademas de la constante de transduccion “G”, de la relacién entre la
resistencia de carga y la resistencia total (suma de la resistencia interna con la
resistencia de carga), al igual que sucedia cuando cargabamos el circuito sélo con
una resistencia.

Por otro lado, la eleccion del condensador se ha efectuado Unicamente con
objeto de obtener un amortiguamiento efectivo de 0.707 para los polos complejos
conjugados. Pero, como ya hemos visto, el efecto del cero y polo reales, que se
afladen al incluir el condensador, provoca atenuacion en las proximidades de la
frecuencia de corte. Por ello, para una resistencia dada, podemos obtener una
respuesta plana incluso si elegimos un condensador que modifique la posicion de los
polos complejos hacia amortiguamientos efectivos ligeramente menores, esto es, que
produzcan una ligera resonancia.

En la figura 2.11 A) y B) se muestran, para el sensor Mark L4-C, las curvas de
respuesta en frecuencia para resistencias de carga de 8900 Q y 10 kQ
respectivamente con diversos valores del condensador (que se pueden realizar
facilmente a partir de los valores comerciales disponibles).
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Figura 2.11.- Respuesta en frecuencia pzra diversos valores de capacidad: A) Con resistencia de carga de

30.9 pF.

8900 Qy B) Con resistencia de 10 kQ. En ambas se representa en amarillo la curva para C
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Como se aprecia en las curvas representadas, se obtiene una curva mas plana y
una mejora del ancho de banda, utilizando condensadores mas pequefios que el
seleccionado en un principio. Esto implica que la posicion de los polos complejos se
ubica en la recta de amortiguamientos menores que 0.707 por lo que provocan
resonancia, pero el efecto del polo y cero real lo compensan, obteniendo una curva
plana sin resonancia, a excepcion de la curva correspondiente a un condensador de
14.7pk.

En la tabla 2.1V se muestran las frecuencias de corte para cada caso, asi como
el valor de la resonancia en caso de existir, donde la magnitud de la resonancia (M;)
en decibelios se mide a partir de la ganancia efectiva para altas frecuencias.

Ry 8Kk9 (G, = 44.6505 dB) Ry 10k (G, = 45.0234 dB)
C(uF) | Fc(Hz) | F,(Hz) | M,(dB) | F.(Hz) | F,(Hz) | M, (dB)
14.7 0.575 0.921 0.6619 0.595 0.98 0.4475
19.3875 0.625 0.651
20.0 0.633 0.659
22.0 0.663 0.689
30.9 0.798 0.800

Tabla 2. IV.- Frecuencia de corte y valores de resonancia (si hay) para diversas configuraciones de

resistericia y condensador de carga en serie.

Como se puede apreciar, incluso cuando existe resonancia la respuesta se
puede considerar plana a partir de la frecuencia de corte, ya que el error relativo
cometido representa el 1.4824% de la ganancia efectiva para el caso de una
resistencia de 8k9, y tan solo el 0.9941% para una resistencia de 10 kQ.

Por otro lado, los valores obtenidos para ambas resistencias son similares, por
lo que finalmente se ha seleccionado una resistencia de 9k5Q y 20uF, valor
intermedio que mantiene la respuesta dentro del rango de 0.64 Hz. para la frecuencia
de corte y ganancia efectiva proxima a los 45 decibelios, aunque existan ligeras
variaciones sobre sus valores nominales (las resistencias se eligen del 1% y los
condensadores disponibles son del 20%).

Para esta configuracion, la frecuencia de corte es de 0.648 Hz. y la ganancia
efectiva de 44.8627 decibelios. En la tabla 2.V se dan las posiciones teéricas de polos
v ceros para la configuracion elegida de 9k5Q y 20uF.

| POLOS CEROS
Reales -2470.9 -7,4775 -2,2514 £ 3,5483 0 0 -5,2632
(112.88 dB)
Aproxim. e -7,4385 -2,2529 £ 3,5518 0 0 -5,2632
(44.8627 dB)

Tabla 2.V.- Polos y ceros para la configuracion elegida de resistencia de 9k5Q y un condensador serie
de 20uF. Se presentan los valores calculados a partir de 1a ecuacion (2.12) y su aproximacion, ya
justificada, mediante la ecuacién (2.13).
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Los valores de ganancia dados en la tabla 2.V difieren ampliamente del caso
real al aproximado, sin embargo, la respuesta en frecuencia es la practicamente la
misma como se puede apreciar en la figura 2.8. La diferencia radica en que al no
despreciar el polo real alejado del eje imaginario, debe aparecer en el numerador un
factor numéricamente igual al valor absoluto del mencionado polo; la razén es que al
descomponer el denominador de las ecuaciones (2.12) y (2.13) en factores, el
coeficiente correspondiente al mayor grado debe normalizarse a la unidad.

Como ya se ha mencionado, los valores se han elegido de forma que la curva
de respuesta en frecuencia no cambie apreciablemente con pequefias variaciones
sobre el valor nominal de Jlos componentes. En la figura 2.12 se muestran las curvas
de respuesta obtenidas al variar la resistencia en un 10% y las obtenidas para
variaciones de la capacidad en un maximo del 20% de su valor nominal.

A) RESPUESTA EN FRECUENCIA R =9ki CONDENSADOR=16...24 microF.

45 R
0 ORI TS B HOVOONE S 1 451
o R R
E bbb Pl
3 o I v e e ety
30 S R R NN R
B) RESPUESTA EN FRECUENCIA C=20 microF R, =8K5...10Kk5,
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Figura 2.12.- Variacion de la respussta en frecuencia con ligeras variaciones de la resistencia y el
condensador de carga. A) Variaci6n del condensador en un méximo del 20% de su valor nominal de
20pF. B) Variacién de la resistencia de carga en un 10% de su valor de disefio (9k5). En amarillo, se

presenta la respuesta correspondiente a los valores de disefio.

Hay que hacer notar, que no sélo se ha logrado aumentar el ancho de banda
respecto al sistema clésico de cargar el sistema {inicamente con una resistencia, sino
que ademds la forma sigue siendo similar a la de un sistema de 2° orden. Esto tendra
importancia, como veremos mas tarde, cuando tratemos de ampliar el ancho de
banda.
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2.6. MARGEN DINAMICO.

El margen dindmico se define como la razén entre la sefial mds grande y mads
pequeiia que se puede medir, normalmente expresada en decibelios.

Para el sistema sensor (incluyendo la impedancia de carga pero sin amplificador) la
maxima sefial que podemos obtener viene determinada por la saturacién mecanica,
mientras inferiormente el limite lo determina su ruido interno (movimiento browniano y
ruido Jonson de las resistencias interna y de carga).

Por otro lado, en la mayoria de los casos, es necesario amplificar la sefial del sensor
antes de efectuar su conversion a digital. En este caso, la maxima sefial que podremos
resolver viene impuesta por la saturacién electrénica del amplificador, mientras que,
nuevamente, es el ruido del conjunto sensor-amplificador (que se discutird posteriormente)
el que limita la minima sefial que puede ser resuelta.

En la figura 2.13 se muestran las curvas del rango dindmico tanto para la saturacién
mecénica como electrénica, calculadas para el caso del sensor Mark L4-C y utilizando un
amplificador operacional en configuracién no inversora para el célculo de ruido.

RANGO DINAMICO

dB

140

Frecuencia (Hz)

Figura 2.13.- Maximo Rango dinamico debido a las limitaciones mecénicas y electrénicas, donde el
nivel minimo se refiere al ruido de salida del sistema sensor-impedancia de carga, calculadas para el
caso del Mark L4-C.

El rango dinamico por saturacién electronica es inferior al mecanico para frecuencias
superiores a 0.17 Hz., manteniéndose en torno a los 140 dB hasta unos 4 Hz, frecuencia a

partir de la que comienza una ligera disminucién.

Estos resultados concuerdan con los obtenidos por Havskov y Alguacil (2003) y
Alguacil (1996) para este sensor.

Desde el punto de vista del registro sismico, la minima sefial viene determinada por
el ruido sismico (que supondremos intermedio entre los modelos de alto (NHNM) y bajo
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(NLNM) ruido de Peterson), o por el ruido del sistema sensor-amplificador para
frecuencias inferiores a los 0.1 Hz (ver punto 2.10.5).

Para obtener la aceleracion a partir de la densidad espectral dada en los modelos,
hemos calculado su valor eficaz por promedios en 1% octavas (Rodgers, 1994 y Rodgers,

1992):
va = I)a/z
W

rms =2-BW(f)-P, (2.14)
Bw(f)=h-24) 1
donde P,y y P, son las densidades espectrales de potencia de velocidad y aceleracion
(respectivamente) del NLNM y n vale 2 para el ancho de banda seleccionado (1Y% octavas).
Posteriormente hay que multiplicarlo por la funcién de transferencia del sensor para
obtener la tensién en V a su salida:

V,,=rms- Tv(jw)f

donde V,y; es la tensién del NLNM a la entrada del amplificador.

El convertidor A/D utilizado tiene un rango dindmico nominal de 129 dB para una
frecuencia de muestreo de 125 Hz y un fondo de escala de 10 V, por lo que la tensién
minima que es capaz de resolver es de 3.55uV.

En la figura 2.14 se muestran las tensiones a la salida del sensor para la saturacién
mecanica, los modelos de ruido de Peterson y las tensiones méximas y minimas del
convertidor A/D.

TENSIONES A LA SALTDA DEL SENSOR

50
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Figura 2.14.- Tensiones referidas a la salida del sensor (entrada al preamplificador) para los modelos
de ruido de Peterson, la saturacién mecénica y los limites maximos y minimos del convertidor A/D
utilizando diversas amplificaciones.
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La separacion entre los valores maximo y minimo del conversor A/D representa su
rango dinamico de 129 dB, encontrindose desplazadas hacia abajo al aumentar la
amplificacion.

Dependiendo de lo que deseemos registrar debemos variar la amplificacion. Rodgers
(1992 y 1994) y Riedesel et al. (1990) sefialan que Gnicamente entre 0.1 y 10 Hz.
(aproximadamente) el modelo de bajo ruido de Peterson, se mantiene por encima del ruido
generado por el conjunto sensor-amplificador, para el caso del Mark L.4-C y el operacional
OP-27, por tanto, la maxima amrlificacion necesaria seria de 98.55 (39.87 dB) ya que en la
banda sefialada el digitalizador puede resolver el ruido del suelo mas bajo esperado en el
modelo.

2.7. ANCHO DE BANDA.

Como puede apreciarse en la figura 2.10, la inclusién del condensador de carga en
serie con la resistencia aumenta la ganancia a bajas frecuencias (inferiores a 1 Hz.) en el
orden de 5 decibelios, no disminuyéndola en el rango de las altas frecuencias.

La frecuencia de corte se encuentra desplazada hacia el rango de frecuencias
menores, en la tabla 2.IV se sefialan las frecuencias de corte para varios valores del
condensador en los casos de una resistencia de carga de 8k9 y 10 kQ. En el caso de una
resistencia de 9k5 con un condensador de 20uF la disminucion es del orden del 35%.

Hay que tener presente que lo que deseariamos es poder tener todas las amplitudes
espectrales igualmente amplificadas, es decir, que la proporcionalidad entre la tension de
salida del sensor y el movimiento del suelo, fuese independiente de la frecuencia. Pero
sabemos que los ceros en el origen de la funcién de transferencia, ecuaciones (2.5) y
(2.12), impide tener salida de tensién ante un movimiento uniforme.

Por otro lado, el rango dindmico del conversor A/D limita la minima tensién de
entrada capaz de ser resuelta. Por ello se necesita, no sélo amplificar la salida del sensor,
sino reforzar la banda de bajas frecuencias que presentan una ganancia muy inferior a la
efectiva (constante de la funcién de transferencia).

Por ello han sido numerosos los trabajos encaminados a ampliar el ancho de banda,
es decir, a desplazar la frecuencia de corte hacia la izquierda tanto como sea posible, sin
alterar la respuesta a altas frecuencia.

[Los sensores activos utilizan principalmente la técnica de compensacién (masa
balanceada) por realimentacién, pero utilizan un transductor de desplazamiento como
salida del sensor (Havskov y Alguacil, 2003), por lo que no se trataran en esta tesis.

Las técnicas para ampliar el ancho de banda, para transductores de velocidad
(Alguacil, 1996), mas frecuenternente utilizadas se basan en el uso de filtros ecualizadores
(digitales o analogicos) que refuerzan (boosr) la ganancia a bajas frecuencias, o en las
técnicas de realimentacién que actian sobre el propio sensor.

La primera técnica ha sido utilizada, entre otros, por Daniel (1979) para estaciones
portatiles de periodo intermedio, por Stauber (1983) en las estaciones de la red CALNET,
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por Prothero y Schaecher (1984) en los sismometros de fondo oceanico, y por Roberts
(1989) para eccualizar los sensores Mark [.4-C 1 Hz. utilizados en experimentos
telesismicos en Nuevo Méjico.

La segunda de las técnicas utiliza las propiedades de los gedfonos sobreamortiguados
{(Willmore, 1961). Los polos de la ecuacion (2.6) para sistemas sobreamortiguados son
reales (ver la discusion efectuada en el punto 2.5.1 para amortiguamientos mayores que la
unidad, figura 2.3) y la ganancia efectiva disminuye. Esta técnica presenta el limite de la
resistencia interna de la bobina, por ello, se utilizan resistencias negativas, implementadas
mediante componentes activos ‘el desarrollo y ciicuito practico se puede encontrar en
Alguacil, 1996), de forma que se¢ logra un gran sobreamortiguamiento sin disminuir la
ganancia. Posteriormente se utiliza la técnica de ecualizacion. Este método ha sido
empleado en equipos comerciales de Lennartz Electronic (1987).

Burke et al. (1970) rechaza esta técnica de realimentacion ya que la combinacion
sismometro-amplificador presenta las mismas limitaciones que los grandes sismometros
mecéanicos, sin incrementar la SNR a una frecuencia dada. Por ello amplifica los largos
periodos utilizando un filtrado diferencial, combindndolos posteriormente con la sefial
original.

En ambos casos se necesita amplificar los periodos mas largos. En los trabajos
citados, esta amplificacion se vealiza por medio de filtros analdgicos, reforzando las
frecuencias inferiores a la de corte. En realidad, esta técnica se basa en el principio de
cancelacién de polos, introduciendo dos ceros que cancelen los polos del sensor, e
introduciendo dos polos en las posiciones deseadas para lograr una respuesta plana en el
rango de frecuencias de interés.

En la figura 2.15 se muestra la ganancia adicional necesaria para ecualizar un sensor
Mark 1.4-C con y sin condensador para la misma resistencia de carga, y si conectamos una
resistencia negativa para obtener la misma ganancia.

GANANCIA ECUALIZACION

T T 4 IR ERIREER

A0

348 (voltyms?)

10° 10
Frecuencia (Hz)

Figura 2.15.- Amplificacion que el ecualizador tiene que proveer para el caso de un Mark L4-C' con
resistencia de carga de 9k5Q (azul) v “~ 2k137Q (verde). En rojo se presenta el mismo resultado
cuando, ademas de la resistencia de 9k5€, tiene un condensador serie de 20 uF.
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Como puede apreciarse, 2l condensador de carga permite ecualizar con menor
ganancia gue cuando no existe, para un mismo valor de la resistencia de carga, siendo la
diferencia del orden de 5 dB.

La técnica de realimentacidn utilizando una resistencia negativa presenta ia ventaja
de presentar una resistencia equivalente baja para la misma amplificacion, y simplifica el
circuito del propio ecualizador, ya que la cancelacion se realiza sobre polos reales. Por
tanto se obtiene una mejor ecualizacion que para el caso de incluir sélo Ia resistencia.

Hay que sefialar que la funcién de transferencia propuesta en esta tesis (previa a la
ecualizacién), es mas compleja que las dos soluciones anteriores, por lo que el disefio de
una ecualizacion analdgica es mucho mas complejo. Sin embargo, la pérdida de rango
dindmico, impuesta por la saturacion electronica, es menor.

Debemos sefialar que si utilizamos un conversor A/I2 con un gran rango dindmico no
es necesaria la ecualizacion analdgica, ya que se puede realizar un filtro digital que
ecualice la respuesta global sin pérdida del rango dindmico.

2.8, EL CIRCUITO AMPLIFICADOR.,

El convertidor A/D utilizado (Crystal CS5322/CS5323) tiene 129 dB de rango
dinamico tipico para una frecuencia de muestreo de 125 Hz.

Si volvemos sobre la figura 2.14, podemos ver que dependiendo de lo que deseemos
regisirar debemos variar la amplificacidn antes de la entrada al conversor A/D. En el caso
de no amplificar (x1) el rango dinamico del sistema disminuye debido a que a frecuencias
inferiores a 3 Hz. se alcanza la saturacion mecanica antes que la electronica. Para las otras

amplificaciones sefialadas en la figura, este hecho se produce a frecuencias muy bajas,
fuera de la banda de interés.

Buforn et al. (2002) presentan la red sismica de Banda-Ancha RCA/UCM
desplegada en el sur de Espafia. En su trabajo se presenta el estudio de ruido de la estacion
SFUC efectuado por Cesca et al (2001), figura 2.16.
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Figura 2.16.- Densidad espectral del ruido sismico para la estacion SFUC de la red VBB ROA/UCM
obtenida para el afio 1997. Las lineas continuas corresponden a las 3 componentes (NS, EW y Z),
mieniras las discontinuas representan los modelos de ruido de Peterson.




Como se aprecia en la figura, la densidad espectral del ruido es del orden de 20 dB
superior al modelo NLNM. Debido a que en el mismo emplazamiento se encuentra la
estacion SCRT de la red de corto periodo que presenta un nivel de ruido cercano a la media
de esta red, podemos suponer que el ruido medio para las estaciones de corto periodo sera
similar al de la estacion de Banda Ancha mostrado en la figura.

Si comparamos este resultado con las tensiones representadas en la figura 2.14, se
observa que una amplificacion de 19.8 dB (x9.7) seria adecuada.

En definitiva, deseamos no sélo obtener una red para el estudio de la
microsismicidad sino también que sea capaz de resolver el ruido sismico. Por ello,
debemos amplificar la sefial en ¢! orden de 20 dB antes de efectuar la conversion A/D.

Hemos disefiado un amplificador con ganancia seleccionable de 20, 30 y 40 dB,
manteniendo las 3 posibilidades de amplificacion representadas en la figura 2.14.

Por otro lado, el convertidor A/D utiliza la técnica Delta-Sigma con arquitectura de
sobremuestreo (256Kbits por segundo) de 4° orden para el modulador analdgico y
posteriormente se deciman los datos mediante filtros digitales multi-etapa FIR (filtros de
respuesta finita) de fase lineal.

Virtualmente, el sobremuestreo elimina la necesidad de filtros antialiasing clasicos,
ya que se encuentran incluidos en convertidor. Ademds, el polo alejado que hemos
despreciado en la aproximacién (debido a la inductancia L), hace que a alta frecuencia la

respuesta se atentie a razén de 20 dB/década, y por tanto estarfa actuande indirectamente
de filtro antialiasing.

Para evitar ruido de alta frecuencia que pueda inducirse a la entrada del convertidor,
se ha incluido un filtro paso bajc de elevada frecuencia de corte para que la respuesta a las
frecuencias de interés (inferiores a 62.5 Hz.) no se modifique de forma apreciable, tanto en
amplitud como en fase.

2.8.1. EL PREAMPLIFICADOR.

En el disefio de la etapa de amplificaciéon ha de tenerse presente que la
impedancia de entrada debe ser muy elevada para que no cargue al sensor, ya que en
caso contrario no podrian tratarse de forma independiente y la funcion de
transferencia global no seria el producto de cada una de ellas (Ogata, 1980).

Por otro lado, deseariamos una entrada diferencial que proporcione rechazo a
las posibles sefiales inducidas por la red y, eventualmente, de ruidos inducidos en
modo comun. Pero los amplificadores trabajando en modo diferencial presentan una
baja impedancia de entrads, en paralelo con la impedancia de carga del sensor.

Rodgers (1992) compara el preamplificador inversor con el no inversor,

sefialando las ventajas e inconvenientes de cada uno, realizando finalmente su
estudio de ruido sobre un amplificador no inversor.
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Pero si tenemos presente el modelo de baja frecuencia de un amplificador
operacional real (Millman, 1987) representado en la figura 2.18, obtenemos las
siguientes ecuaciones:

R R,
1+ -1~)+ ;
A — VD —_ ( Rl A!)Ri
v - Ry
V R, 1+ %?1 . R,+R,
s 1 + AURARI + AI) + ‘4IIRI

(2.16)
_ARR+R(R +R+R,)+R(R,+R,)
B R +R +R,

R

in

Comparando las ecuaciones (2.15) y (2.16) se puede comprobar facilmente que
para que el amplificador real se comporte de forma cuasi-ideal, es necesario disponer
de una ganancia (A,) y resistencia (R;) diferencial muy altas.

Para el amplificador operacional OP27 y con los valores de las resistencias, R,
y R; indicados, obtenemos el mismo valor para la ganancia ideal (con un error del
0.0080% en el peor de los casos) y una resistencia de entrada, R;,, del orden de 20
GQ (podemos considerarla como circuito abierto). Por tanto, se puede considerar
ideal, y que no carga al circuito del sensor ya que la resistencia de entrada se
encuentra en paralelo con la impedancia de carga del sensor.

El efecto de la resistencia de entrada sobre la impedancia de carga del sensor se
puede despreciar en el rango de frecuencias de interés, siendo el error relativo para la
resistencia de carga y para el condensador inferior al 10° ppm.

Por tanto, podemos considerar que el preamplificador no carga al sistema
(sensor), y es correcto obtener la funcion de transferencia del sistema total por simple
multiplicacién de las correspondientes a cada bloque funcional. La ecuacion (2.15)
representa la funcién de transferencia para esta etapa.

Otros factores que han influido en la eleccién del amplificador operacional
OP27 son su bajo nivel de ruido tanto de tensién como de corriente, las bajas
corrientes y tensiones de descentrado (“offser”). Ademas, se han tenido presentes: el
“slew rate” o velocidad de crecimiento (SR) y el producto de la ganancia por el
ancho de banda; ambos deben ser lo mas alto posibles.

Rodgers (1994) compara el ruido de diversos conjuntos sensor-
preamplificador, y en el caso del sensor Mark L-4C los resultados obtenidos con este
amplificador operacional resultaron ser adecuados.

2.8.2. EL FILTO ANTIALIASING.

Ya hemos comentado que el propio convertidor A/D proporciona filtros
antialiasing (bateria de filtros FIR), y ademas que en el modelo mds real del
sismometro, el polo no deminante (que hemos despreciado, ecuacion (2.5)) actaa a
partir de las altas frecuencias proporcionando capacidad de antialiasing.

A pesar de ello, hemos incluido un filtro antialiasing de 2° orden utilizando
una seccion Sallen y Key (Millman, 1987), con un amplificador operacional en modo
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2.9.

Hay que observar que en las ecuaciones anteriores tenemos 2 grados de
libertad, ya que tenemos & incognitas y 3 ecuaciones. Por esta razon, es frecuente
utilizar resistencias y condensadores de igual valor al objeto de simplificar la

fabricacion del circuito. Con estas condiciones, las ecuaciones se reducen a:

R, =R, C =C,
W, _ L V2=(3-4,) K=4, 2.19)
RC,

Al objeto de que el error en ganancia y en fase, dentro de la banda de interés
sea despreciable, hemos elegido una frecuencia de corte muy alta, f; = 800 Hz, pero
muy inferior a la frecuencia de Nyquist.

Tomando C = 47nF obtenemos un valor para las resistencias de 4.23kQ y una
ganancia, Ar, de 1.5858 (4.005 dB). Por tanto, la relacion entre las resistencias
utilizadas en el lazo de realimentacién es de R, = 1.7071 Rp. Con objeto de
minimizar el namero de valores utilizados, asi como su dispersidn (razon entre el
menor y mayor valor de las resistencias), elegimos R, = 4.23kQ por lo que Ry =
2.48kQ.

Tomando para las resistencias (tolerancia del 5% y de 0.66 vatios) y para los
condensadores los valores comerciales mas proximos (C; = C, = 47nF, Ry = R4 = R,
=4k3 y Ry = 2k4), la funcidn de transterencia del filtro resulta ser:

AW
H(s)= : - (2.20)

s +2h, ws+w

eq Ve

con una frecuencia de corte de 787.5 Hz., una ganancia efectiva, A, de 1.5581
(3.8521 dB) y un amortiguamiento equivalente (4.4 de 0.7209.

LA RESPUESTA TOTAIL DEL SISTEMA.

i.a respuesta global viene dada por el producto de las funciones de transferencia del
sensor, preamplificador y filtro antialiasing. St no despreciamos el polo mas alejado, la
funcion de transferencia total viene dada por la siguiente expresion:

2
AF WC

s +2h, ws+w

eq ¢

A,

~ 2
H(s)z( ~(1(1+RLCS)S 2.21)

sT+28 wos+n )(LCS2 +RCs +1)+ G gt

donde R = R; + Ry, suma de la resistencia interna de la bobina y la resistencia de carga, y C
es la capacidad del condensador de carga.

Pero la ecuacion anterior puede aproximarse por la siguiente dentro del rango de
frecuencias de interés (f<62.50Hz) como ya se ha comentado:
~G(s+z)s
(s+p)(s2 +2& w, s +wg2q

eq’ eq

H(s)=

)AV 4, (222)
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siendo G’ la ganancia del sensor en la banda de paso, z el cero real, p el polo real

dominante, we, la nueva frecuencia natural del sistema cargado y &, el amortiguamiento
efectivo equivalente (resultante del par de polos complejo conjugados).

En la tabla 2.VI se muestran los valores de los parametros de la ecuacion anterior,
para los valores sefialados en los puntos anteriores:

G’ Z P feq f‘-"]
175.643 (44.89 dB) 5.2632 7.4775 0.5358 0.6688 Hz.
Ay (seleccionable) Af
6.25 (15.92 dB) | 19.95 (26.00 dB) | 63.25 (36.02 dB) | 1.56 (3.85 dB)

Tabla 2.VI.- Valores nominales de los parametros de la ecuacién 2.22, correspondiente al sistema completo:
sismometro (con carga capacitiva), preamplificador y filtro. La ganancia en tensién del preamplificador se puede
seleccionar entre los tres valores indicados.

Por tanto podemos amplificar (preamplificador y filtro) la salida del sensor en 19.77,
29.85 6 39.87 decibelios, valores muy proximos a los inicialmente proyectados.

Sefialemos que, aunque la frecuencia del término de 2° orden es de 0.6688 Hz, la

frecuencia de corte del sistema es menor debido al efecto del polo y cero reales, siendo de
0.65 Hz.

En la figura 2.20 se muestra el error total cometido al efectuar la aproximacion de la
ecuacion (2.21) por la (2.22).

ERROR RELATIVO EN AMPLITUD
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Figura 2.20.- Error relativo (%) en amplitud y fase cometido al aproximar la ecuacion (2.21) por la
(2.22), para la funcién de transferencia total del sistema.

Como puede apreciarse en la figura, el error en amplitud es inferior al 0.2% (en
decibelios), mientras que en fase no supera el 8%, siendo mas acusado a altas frecuencias.
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Por tanto, para calibrar el instrumento se ajustaran los pardmetros de la ecuacion
(2.22) sobre los datos que se obtengan (ver capitulo de Calibracion).

En el apéndice A se incluye la lista de componentes utilizados.

2.10. EL RUIDO DEL SENSOR.

La sensibilidad del sensor expresa la minima sefial que es capaz de detectar.
Entendiendo por sefial tanto los microsismos, como el ruido sismico, la sensibilidad estard
limitada por el ruido generado térmicamente en sus elementos disipativos, tanto mecénicos
como electronicos.

El ruido del sensor presenta dos origenes. El movimiento “browniano™ del sistema
mecanico “masa-muelle-amortiguador” asociado a la disipacion de energia mecénica en
forma de calor y que da cuenta del amortiguamiento de la masa, y en segundo lugar el
ruido generado en la resistencia interna de la bobina y en el circuito externo asociado
(resistencia de carga y resistencia interna del condensador real) que da cuenta del proceso
disipativo de la energia eléctrica en forma de calor.

Ademas tendremos que adadir el ruido generado en el preamplificador (ruido de
tension y corriente del amplificador operacional) y sus resistencias asociadas. No
incluiremos el ruido generado en el filtro, ya que su potencia serd, al menos, unas 400
veces menor (depende de la amplificacion seleccionada) que la generada por el
preamplificador y podemos despreciarlo.

Aungque los elementos no clisipativos no producen ruido, las bobinas y condensadores
reales presentan ciertas fugas, por lo que el modelo equivalente es el de una bobina o
condensador ideal con una resistencia interna en serie o paralelo respectivamente.

Esta generacion de ruido es especialmente grave a bajas frecuencias, donde la
respuesta del sensor es menor.

2.10.1. MOVIMIENTO BROWNIANO.

En 1827, el botanico inglés Brown observd un movimiento erratico en zig-zag
de avance y retroceso de las particulas de polen suspendidas en el aire. La teoria
cinética que explica este fenomeno a partir de los choques de las moléculas del

medio con las particulas se desarrollé con posterioridad, a principios del pasado siglo
XX.

Tanto la teorfa cirética cldsica como la teoria estadistica de Maxwell-
Boltzmann coinciden en que la energia cinética media de las moléculas es de “n/2 kg
T”, donde n es el namero de grados de libertad, 45 es la constante de Boltzmann y 7'
la temperatura absoluta (Sears, F.W. y Salinger, G.L., 1980).

De acuerdo con este resultado, un péndulo mecanico con un grado de libertad

(como el vertical de la figura 2.1) y en equilibrio térmico, tiene una energia cinética
media dada por !4 kg7 . La explicacion se encuentra en el intercambio de energia que

49



se produce en la colision dz las moléculas con el péndulo. Si el péndulo tuviese mas
energia aceleraria las moléculas que colisionan, mientras que si la energia fuese
inferior los choques de éstas incrementarian la aceleracion del péndulo.

Si aplicamos este principio a la ecuacion 2.1, sustituyendo el término de la
izquierda debido al movimiento del suelo por la fuerza ejercida por la colision de las
moléculas sobre el péndulo, y teniendo en cuenta que el movimiento de las
moléculas individuales es independiente e incorrelado, podemos deducir (Aki y
Richards, 1980} la densidad especiral de potencia de la aceleracion equivalente del
movimiento browniano:

S, =(ii*) = 8";5 Ew, (ms'z%z (2.23)

siendo ky la constante de Boltzmann (1.38 x 107 julios/K) y T la temperatura
absoluta ambiente (293 K).

La densidad espectral de potencia del ruido Browniano es independiente de la
frecuencia, siendo inversarnente proporcional a la masa y directamente proporcional
a su amortiguamiento y frecuencia natural.

A efectos de contabilizar todos los ruidos presentes a la entrada del

preamplificador, debemos convertir el ruido browniano (Sp;) a su equivalente
densidad espectral de tensiéon por medio de la siguiente férmula (Rodgers, 1992,

ecuacion 12):
a2 S 2/
V0 /A X Y

donde el subindice “v” indica densidad espectral de tensién en la entrada al
preamplificador.

Snn,v =

2.10.2. RUIDO JOHNSON.

El ruido Johnson (Johnson, 1927)se produce en los elementos disipativos
clectronicos, esto es en las resistencias, y es proporcional a su valor y a la
temperatura (medida en escala absoluta). Los condensadores y bobinas son
elementos almacenadores de energia por lo que no deberian producir este tipo de
ruido, pero debido a que los elementos reales presentan resistencia interna asociada
podemos considerar a la tobina y al condensador como elementos ideales con una
resistencia interna asociada en serie o paralelo respectivamente.

Este ruido se origina debido al intercambio aleatorio de energia térmica y de

potencial eléctrico y de corriente en la resistencia “R”, no dependiendo del
mecanismo de conduccioén, y su densidad espectral de potencia es:

J,, =4k, IR (7)) @25
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Utilizando la ecuacion (A27) del apéndice A de Rodgers (1992), calculada para
un amplificador no inversor, obtenemos la siguiente expresién para la densidad
espectral de potencia de terision a la entrada debido al ruido Johnson:

Ty =8k,T {R, |+ r [ +relz, ]} (2.26)

donde Re[Zy] es la componente resistiva de la impedancia equivalente de
Thévenin del sensor (incluyendo la impedancia de carga), y el subindice “i” se
refiere a la entrada del preamplificador.

Para calcular Zy, basta aplicar el teorema de Thévenin sobre los terminales de
salida de la figura 2.2, cambiando la resistencia de carga por la impedancia propuesta
(resistencia y condensador serie). Para simplificar los célculos usamos las
cquivalencias mecanicas y eléctricas.

Tal y como sefiala Alguacil (1986) y Havskov y Alguacil (2003),
seleccionamos la analogia fuerza-corriente que se muestra en la tabla 2.VI, ya que
cada elemento tiene una clara interpretacion fisica (Byrne, 1961).

Sistema mecanico Sistema eléctrico
; Fuerza (par) Corriente (i)
Masa (inercia) Condensador (C)
Coeficiente de friccion viscosa Conductancia (1/R)
Constante de resorte Admitancia inductiva (1/L)
o Desplazamiento Enlace de flujo magnético ()
N Velocidad Tensioén (e, v)

Tabla 2.VL.-Magnitudes analogas en la analogia fuerza-corriente (Ogata, 1980; Byrne, 1961).

A partir de las ecuaciones (2.3) y (2.11) sc¢ puede construir el circuito
equivalente del sistema mecanico-eléctrico, donde la constante de transduccion “G”

del sensor electromagnético (velocidad) viene representada por un transformador
(figura 2.21).

Jl\lli L Ri 1 in‘—-
] W\ | |
R, Ly,

1/k
1D
S

C ¥
1:G T !

Ly,
Figura 2.21.- Circuito equivalente del transductor de velocidad (analogia fuerza-corriente) y su
equivalente de Thévenin, donde “L” y “R;” representan la inductancia y resistencia de la bobina

respectivamente. El generador “-V,” es la velocidad del suclo (ms™), donde se ha incluido el signo para que

exista acuerdo en fase, mientras que “Vy,” es su equivalente de Thévenin en voltios.
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Al resolver el circuito de la izquierda, utilizando las relaciones entre tensiones
e impedancias del transformador ideal (Kuo, 1966, pagina 263), obtenemos las
siguientes expresiones:

Vy =T,(s)7,

_gMis + (LS+RI st +2wo§os+wj) (2.27)

Z, = T (s
th GS2 \( )

donde “7.(s)” es la funcidn de transferencia del transductor de velocidad, dado por la
ecuacion (2.12). Debe observarse que el signo negativo de la impedancia de
Thévenin compensa el de la funcion de transferencia, y que aunque en la expresion
no aparezca la impedancia de carga, ésta interviene en la expresion que toma la
funcién de transferencia. Por otro lado, la expresion para la tension de Thévenin
concuerda con la ecuacién (2.24), como era de esperar, para la densidad espectral de
tension equivalente al movimiento browniano expresado en términos de velocidad.

Si bloqueamos la masa (para el Mark [.4-C basta con invertir la posicion del
sensor) la impedancia de Thévenin toma la siguiente expresion:

. (RLCS7+ IXLs+R,) (2.28)
LCs” +RCs +1

Debemos puntualizar que en la expresion del ruido debemos utilizar la
ecuacion (2.27), pero la medida de ruido con sensor bloqueado puede realizarse
directamente, por lo que hemos incluido la expresion a efectos de comprobacion.

De los 3 sumandos que componen el ruido Johnson, solo el tercero es funcion
de la frecuencia, variando proporcionalmente a la parte real de la impedancia de
Thévenin calculada anteriormente. En la figura 2.22 se muestra la componente
disipativa de dicha impedancia “versus” la frecuencia.

IMPEDANCIA DE THE VENIN

Ohmios

— Impedancia total (Zm)

~ Parte Imaginana (No disipativa)
— Parte Real (Disipativa)
------ Parte Real con sensar blogueado

psotd

Fase (grados)

iadst R U O Y N A S B R
10 10' 10"
Frecuencia (Hz)

Figura 2.22.- Impedancia de Thévenin en médulo y fase. Ademas se representa la parte
real (disipativa) y la imaginaria (no disipativa).
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Podemos observar que la impedancia es principalmente disipativa, algo mayor
para bajas frecuencias que para las altas, y presenta un ligero aumento (resonancia)
en las proximidades de la frecuencia de corte (0.65 Hz.).

Si bloqueamos la masa, la resonancia desaparece (linea punteada). Aunque no
se ha representado, la componente no disipativa (parte imaginaria de la ecuacion
(2.28)) es menor que la componente disipativa.

A partir de la curva de fase se observa que presenta efecto capacitivo (corriente
en atraso) entre 0.6 y 20 Hz., mientras que el efecto es inductivo (corriente
adelantada respecto a la tension) para el resto de las frecuencias. A muy bajas
frecuencias la fase es practicamente nula y la impedancia se comporta como una
resistencia practicamente pura.

En al caso de bloqueo de la masa, el comportamiento es algo diferente. El
comportamiento presenta efecto capacitivo hasta los 9 Hz., mientras que para
frecuencias mayores presenta un efecto inductivo. Al igual que en el caso sin
bloqueo, a muy bajas frecuencias se comporta como una resistencia pura, la principal
diferencia estriba en que con el sensor bloqueado la tendencia es capacitiva (fase
negativa aunque muy pequefia).

2.10.3. RUIDO DE TENSION EN EL PREAMPLIFICADOCOR.

Il modelo de ruido para un amplificador no inversor lo podemos encontrar en
Rodgers (1992, apéndice A) y que presentamos en la figura 2.23.

Vh v V - \go

Figura 2.23.- Modelo de ruido de tensién y corriente para un amplificador no inversor. Todas las variables

(excepto Vy,) son densidades espectrales de potencia. El subindice “nn” se refiere a los terminales de

entrada, mientras que el subindice “00” esta relacionado con la salida.
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f.a ¢ensidad espectral de potencia del ruido de tensidn referida a la entrada, la
encontramos en Rodgers (1992, ecuacion A17):

E =V (229

iV i

donde el subindice “v” indica ruido de tensidon. La densidad espectral de ruido de
tension para el amplificador operacional OP27 viene dada por:

E,, = eiafl +1}~) e =34, =271 (2.30)

2.10.4. RUIDO DE CORRIENTE EN EL PREAMPLIFICADOR.

Para un amplificador operacional no inversor, la corriente del ruido (In,+) fluye
a través del sismdmetro (Fodgers, 1992, apéndices A y B) y por tanto, la densidad
espectral de tension generada por la corriente de ruido es:

v 2 B
AR N iz, 2.31)
\RL + R, ‘

. [ RR,
Tt k R, +R,

2
] ’ Irm~ +erh‘2 'me =
L

donde el subindice “i” indica que la densidad espectral de ruido es generada por le
corriente, y hemos asumido que I+ = [ = [hn (Rodgers, 1992).

En el caso del amplificador operacional OP27 la densidad espectral de
corriente viene dada por la siguiente expresion:

Jm:ija(u-f;—) i, =044=, [, =140/ (2.32)

El ruido de corriente tomaré distinto valor para el caso de masa bloqueada del
que en realidad corresponde, pero como ya hemos mencionado la medida con
bloqueo de la masa es directa y sirve a modo de comprobacidn de célculos.

2.10.5. EL RUIDO TOTAL DEL SENSOR.

El ruido total, por tanto, es la suma del ruido browniano de la masa, el ruido
Jonhson generado en las resistencias y del ruido de tensidn y corriente del
operacional utilizado.

Debido a que los ruidos los hemos supuesto incorrelados, se verifica ei
principio de adicién de potencias, y por ello los hemos tratado de forma
independiente.
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Figura 2.24.- Densidad espectral de ruido expresado en términos de voltaje a la entrada del

preamplificador, junto al modelo de bajo y alto ruido de Peterson. Sensor sin bloquear.
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- DENSIDAD ESPECTRAL DE RUIDO (SENSOR BLOQUEADO)
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Figura 2.25.- Densidad espectral de ruido medida en voltaje a la entrada del preamplificador con
el sensor bloqueado. Para comparacion se presenta el NLNM y NHNM.

Aunque las curvas de las tiguras anteriores han sido calculadas para la maxima
amplificacion, la variacidn para las otras dos amplificaciones que pueden ser
seleccionadas es despreciable.

Como puede apreciarse, a bajas frecuencias domina el ruido generado por el de
corriente del amplificador operacional utilizado, mientras que para altas frecucncias
domina el ruido Johnson coincidiendo con los resultados de Riedesel et al. (1990) vy
Rodgers (1992 v 1994).

El efecto de la resonancia en el valor de la impedancia de Thévenin (analizado
en el punto 2.10.2) no es importante, debido a que se presenta cn el rango de
frecuencias del pico del ruido microsismico, por lo que este efecto en el ruido del
preamplificador es inferior al ruido sismico.

El término que tiene mayor influencia en cl ruido Johnson, para el disefio que
hemos utilizado. es el producido por la componente disipativa de la impedancia de
Thévenin, es decir, el producido por combinacion del sensor e impedancia de carga,
siendo unas 1000 veces mayor que el correspondiente a las resistencias de la
realimentacion del operacional.

En ausencia de preamplificador el ruido es principalmente tipo Johnson y
limita la capacidad del sensor para el estudio del ruido sismico. A bajas frecuencias
(corte del ruido Johnson con la curva NLNM) el limite se presenta en 0.05 Hz. (20
segundos) para un Mark L4-C (Havskov y Alguacil, 2003). Este limite se encuentra
recortado por el ruido generado en el preamplificador hasta 0.1 Hz., coincidiendo con
los resultados de Rodgers (1992 y 1994).
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Analogamente, podemos observar que el Mark L4-C sin amplificador no puede
resolver el ruido sismico a partir de unos 15 Hz. Nuevamente el ruido generado por
el preamplificador lo recorta hasta los 11Hz, pero en este caso la diferencia no es tan
apreciable.

Riedesel et al. (1990) obtiene mejores resultados con el operacional icl42lde
General Electric que con el OP27 de Texas Instruments (antiguamente de Precision
Monolitics), presentando un limite inferior de 0.06 Hz., pero debemos observar que
utiliza una configuracién inversora en el preamplificador en ambos casos.

Rodgers (1992 y 1994) estudia el ruido para el caso del operacional OP27 no
inversor obteniendo resultados similares.

Se hace notar que si el ruido sismico presente se ajusta al modelo de alto ruido
de Peterson (NHNM), el ancho de banda en el que el Mark L4-C puede observarlo
aumenta considerablemente, desde 0.025Hz (40 segundos) hasta mas alla de los 100
Hz. Como ya se comento en el punto 2.8 (figura 2.16), el ruido sismico esperado para
las estaciones de corto periodo del Observatorio y red del Estrecho presenta una
densidad espectral intermedia entre el modelo de bajo y alto ruido. Por ello, podemos

esperar resolver el ruido sismico mas alla de los 10 segundos y por encima de los 11
Hz.

En la figura 2.26 se muestra la densidad espectral en aceleracion del ruido y de
los modelos de Peterson, ya que es la forma mas utilizada en muchas de las
referencias. Debe observarse que las conclusiones no varian, ya que la unica
diferencia con la figura 2.24 es que todas las curvas se dividen por el cuadrado de la
funcién de transferencia y se multiplican por el cuadrado de la frecuencia angular
(paso de densidad espectral de velocidad a la correspondiente en aceleracion).
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Figura 2.26.- Densidad espectral de ruido en aceleracion frente a los modelos de ruido de Peterson
(NLNM y NHLM).
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En la figura se observa que el ruido brownianc es despreciable frente al ruido
total en todo el espectro. Ademas se mantiene inferior a cualquiera de las demas
contribucicnes excepto en las proximidades de la frecuencia de corte (0.65 Hz.) que
es del mismo orden que el ruido de tension originado por el amplificador operacional
0P27.

En definitiva, hemos modificado los disefios usualmente empleados en dos
sentidos: introduccién de un condensador en serie con la resistencia de carga, y la
configuracion no inversora del preamplificador.

El efecto que produce el condensador sobre ¢l ruido radica principalmente en
un ligero aumento del ruido Johnson a bajas frecuencias, despreciable debido a que

en este rango de frecuencias domina el ruido de corriente del amplificador
operacional.

En cuanto a la configuracion no inversora provoca que la corriente fluya por el
sensor aumentando el ruido de corriente “E,,;”, pero se compensa por el uso de
resistencias mas pequenas v al hecho de tener una impedancia de entrada muy alta.

Finalmente destacar que ia configuracién utilizada aumenta el ancho de banda
de! sensor manteniendo la misma ganancia para altas frecuencias y aumentandola en

el orden de 5 dB en las bajas (inferiores a la frecuencia de corte), sin incrementar, de
forma apreciable, el ruido total
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3.1. INTRODUCCION.

Los sistemas de adquisiciéon podemos clasificarlos en tres categorias basicas
(Trnkoczy et al, 2002), atendiendo a la tecnologia utilizada: analdgicos, mixtos y digitales.

Los sistemas de adquisicion analdgica trabajan con variables eléctrico-mecanicas
registrando las sefiales sobre papel o cinta. Presentan un bajo margen dindmico y
poca resolucion. Estos sistemas pueden ser portatiles como el sistema
desarrollado por Prothero et al (1971) o bien operar por telemetria, como la red
CALNET (Bakun et al, 1994) en sus inicios. Actualmente se encuentra en
desuso, aunque todavia los podemos encontrar formando parte de sistemas
mixtos como por ejemplo en ia red de corto periodo del ROA y la RSUG (Red
sismica de la Universidad de Granada), que mantienen el registro sobre tambor,
principalmente por tradicién.

Los sistemas mixtos utilizan sistemas analogicos hasta la recepcion de datos en la
estacion Central (normalmente via radio) donde se efectda la conversion a digital
tras demultiplexar las sefiales. Posteriormente, los datos son procesados y
archivados digitalmente utilizando un PC. Aunque también presentan un bajo
rango dindmico, presentan la ventaja de beneficiarse de las técnicas de procesado
digital, y su bajo coste. Muchas redes locales de corto periodo utilizan este tipo
de sistemas, como las ya mencionadas del ROA y RSUG (Alguacil, 1986),
aunque no se utilizan en nuevas instalaciones.

En los sistemas digitales unicamente el sensor y su electronica asociada son
analogicos. El rango dindmico suele ser mucho mayor que en los sistemas
anteriores, dependiendo principalmente del convertidor A/D utilizado, desde 72
dB (12 bits) hasta 140 dB (24 bits). Estos sistemas se desarrollaron a partir de
finales de los 70, paralelamente a la difusion y desarrollo de los ordenadores
personales. Un buen ejemplo es el descrito por Bolt et al (1988) utilizado en la
red BDSN (Berkley Digital Seismograph Network), o por Mufioz et al (1986)
para una red sismica digital portatil capaz de operar durante una crisis volcanica.
La capacidad de proceso, el consumo de potencia y la resolucion de los
conversores ha evolucionado de forma que hoy en dia los disefios son mucho mds
potentes y versatiles.

Como ya hemos mencionado, en los sistemas digitales sélo el sensor y su electronica
continuan siendo analédgicos. El diagrama de bloques se representa en la figura 3.1.

CThnILAtios

)
Analag o
Chiggitat Compater Data storage
LU awattor
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GRS

Sensor

ApUL

Power
supply

Figura 3. 1.- Diagrama de bloques de un sistema de adquisicion digital moderno. La entrada del sensor se
refiere a la salida de los amplificadores analdgicos con sus filtros (incluyendo el filtro antialiasing). EI GPS

puede estar conectado bien al digitizador, bien al ordenador. (Havskov y Alguacil, 2003).
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3.2,

CONVERSION ANALOGICO-BIGITAL.

Como se observa en la figura 3.1, el primer paso que debemos efectuar es la

conversién a forma digital de la salida anal6gica del sistema sensor. Debemos observar que
con el término digital nos referiremos (al igual que en ia mayoria de textos) a su acepcion

general, es decir, a una sefial discreta (muestreada a intervalos de tiempo) y digital
(amplitud cuantizada en niveles discretos).

El proceso de conversion analégico-digital involucra, por tanto, dos procesos.

Primero debemos muestrear la szfial en determinados instantes de tiempos, y en segundo

lugar, debemos traducir la amplitud de la muestra a un valor numérico siguiendo un

determinado codigo, es decir, cuantificar o digitalizar.

3.2.1.

TEOREMA DE MUESTREO (DISCRETIZACION).

La operacion de muestreo de una sefial viene definida por la ecuacion:

f(nT)=f(t) ié‘(z‘ +nT) (3.1)

n=-c0

Pero para que la sefial f(t) pueda ser reconstruida a partir de sus muestras, el
teorema de muestreo impone que la sefial no debe tener energia por encima de la
mitad de la denominada *“frecuencia de Nyquist” (normalmente coincide con la

frecuencia de muestreo “ f, =1/AT ). Dicho de otra forma, si queremos muestrear

una sefial de banda limitada “W”, debemos elegir una frecuencia de muestreo de al
menos el doble de la frecuencia mayor de las componentes espectrales de la sefial
(frecuencia de Nyquist, fn=2W).

Cuando la sefial no sea limitada en banda, o la frecuencia de muestreo sea
inferior a la de Nyquist, se produce el fenémeno denominado “aliasing” o solape.
Este fenomeno, que se evita utilizando filtros “antialiasing”, es ampliamente
conocido y es explicado en detalle en numerosos textos, como por ejemplo
Scherbaum (1996) y Hernando Rébanos (1982).

En la practica, si el espectro de la sefial tiende asintoticamente a cero y
elegimos una frecuencia de muestreo suficientemente alta, el efecto de solapamiento
puede ser despreciado.

Debemos observar que la secuencia infinita de muestras “f(nT)” de la ecuacion
(3.1) toma los valores criginales de la amplitud de la sefial en los instantes
muestreados, y por tanto la amplitud puede tomar cualquier valor real (anal6gico).

En la figura 3.2 se muestra graficamente todo el proceso de muestreo tanto en
el plano temporal como su equivalencia en el dominio de la frecuencia. Supondremos

que la sefial se ha cuantizado, y se incluye la interpretacién de la transformada
discreta de Fourier.

Otro aspecto importante que se ha tenido en cuenta, radica en el hecho de que

siempre trabajamos con ventanas temporales, de mayor o menor duracién, y no con
la sefial muestreada que seria de duracion infinita.
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x(t) x|

(a)

Figura 3. 2.- Esquema del proceso de muestreo, visto desde el plano temporal (izquierda) y del de la
frecuencia (derecha). a) Sefial original, b) Tren de impulsos a intervalos AT, ¢) Resultado de la multiplicacién

temporal de “a” y “b”, d) Ventana temporal (fichero), e} Multiplicacién temporal de “c” y “d”, f) Tren de
deltas en frecuencia, gy Multiplicacion en frecuencia de “e” y “f”. (Hernando Rébanos, 1982).
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3.2.2.

El efecto de “ventanear” la sefial en el dominio del tiempo se corresponde con
la convolucién, en el dominio de la frecuencia, del espectro de la sefial con una
funcion “sinc”, cuyo ancho es inversamente proporcional a la duracién “r” de la
ventana. Ya que la funcién delta se puede interpretar como el limite de la funcion
“sinc” cuando “1/t — 07, el error cometido en el calculo del espectro serd menor
cuanto mayor sea la duracidn de la ventana.

Finalmente, debemos observar que aunque la sefial es discreta, su espectro es
continuo. Al efectuar la transformada discreta de Fourier, muestreamos de hecho el
espectro de la sefial en el dominio de la frecuencia. El resultado equivale a suponer
que la sefial “ventaneada” es periddica (figura 3.2 g).

MUESTREO PRACTICO.

En la practica es imposible iimplementar un delta de Dirac, efectudndose el
muestreo real mediante un pulso de muy corta duracion, muestreo instantaneo. Desde
el punto de vista de la transformada de Fourier, esto significa convolucionar el
espectro de la sefial original no con un tren o “peine” de deltas sino con un peine de
funciones “sinc”. Es el denominado efecto de apertura, por el que el espectro
aparece modulado por una funcién “sinc” (muestreo instantdneo) que serd menos
acusado cuanto menor sea la duracién del pulso muestreador:

X, (=2 x(mT)- p(t=mT) <= X (/)= f,-P(N)DY X(f =mf) (3.2)

donde “xpi(t)” es la sefial muestreada, T y f; son el intervalo y la frecuencia de
muestreo respectivamente, “p(t)” es el pulso muestreador, y “P(f)” su
correspondiente espectro.

El tren de pulsos muestreadores se ven multiplicados por la muestra de la sefial
en el instante correspondiente. En frecuencia, el espectro periédico de la sefal
muestreada, se ve modulado por la forma del espectro del pulso muestreador.

Otra forma de realizar el muestreo practico es el denominado muestreo natural,
donde el espectro no se ve distorsionado, aunque en cada armonico aparezca
multiplicados por un factor de escala (Hernando Réabanos, 1982):

X, (O =x@) Y plt-mTy = X, () =1, D Pmf,)-X(f —mf,)  (3.3)

m

Podemos ver como el tren de pulsos se encuentra multiplicado por la sefial
original y no por su muestra, mientras que en el plano de la frecuencia, el espectro se
encuentra multiplicado por un factor de escala constante, pero que varia de un
armonico a otro.

A pesar de los efectos mencionados, si el muestreo se ha efectuado
correctamente (teorema de muestreo), siempre podriamos recuperar la sefial original
analdgica mediante el filtro interpolador adecuado.
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3.2.3.

CUANTIZACION O DIGITALIZACION.

El proceso de cuartizacion se encarga de traducir la amplitud (todavia
analdgica) a un valor numérico siguiendo un c6digo binario.

En la figura 3.3 se muestra un simple ADC que traduciria la tensién analogica
“Vin” a un valor numérico representado por 2 bits.

VIN

302

encoder

) 8

Figura 3. 3.- Esquema de un ADC de 2 bits. Vyy representa ia tension de la sefial que deseamos cuantizar, Vg
es el voltaje de referencia. L1, L2 y L3 scn las salidas de los respectivos comparadores que es codificado en los

3.2.4.

dos bits de salida BO y B1. (Havskov y Alguacil, 2003).

Como podemos observar, se compara la tension de entrada con tres tensiones
generadas a partir de la tension de referencia, Vger. Si la tension de entrada es mayor
o igual que una de estas tensiones (p.e. la correspondiente a 1.2) también sera mayor
que las de menor valor, por ello sélo hay 4 combinaciones o estados posibles para
L1, L2 y L3. El codificador traduce estos cuatro estados posibles, representandolos
en binario con dos bits.

Aunque en nuestro ejemplo sélo hemos utilizado tensiones positivas, el
cuantizador debe poder evaluar tanto voltajes positivos como negativos. El problema
presenta varias soluciones: p.e. afiadir otro ADC con referencia negativa, o sumar a
la sefial de entrada la mitad de la tension de referencia. La codificacion binaria se
realiza, en la mayoria de los casos, en complemento a dos, representando asi tanto
nimeros positivos como negativos. Para un convertidor de n bits obtenemos 2"
cuentas negativas y 2™ positivas (incluyendo el cero).

Muchos convertidores A/D reales realizan ambos procesos en un solo circuito

integrado, aunque algunos requieren un circuito “Sample and Hold” para mantener la
tension de la muestra inalterable mientras se realiza el proceso de cuantizacion.

RUIDO DE CUANTIZACION.

La tension correspondiente al bit menos significativo (LSB) es el “cuantum” o
salto de tensidn entre dos valores binarios consecutivos:

VFS_
Q=-, (3.4)
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siendo “n” el nimero de bits, y “Vgs” el fondo de escala desde el minimo valor
negativo, al maximo positivo.

Al cuantificar en niveles discretos, s¢ comete un error de redondeo o
cuantizacion. La densidad de probabilidad del error es plana entre £Q/2, lo que
representa un ruido blanco de varianza Q%12 (Scherbaum, 1996).

En la figura 3.4 se muestra el codigo binario de un ADC de 3 bits, con una

tension de referencia de 10 voltios, en funcién de la tension de entrada, asi como el
crror cometido.

Codigos binarias

N N SN N SN S
ENERNERNERNEANEAN

ERROR

L L — ! 1 1 L It —t

i 1 2 3 4 5 [3 7 B 9
TENGION DE ENTRADA 'V,"

Figura 3. 4.- Relacion entre la tension ce entrada y el codigo binario de un ADC de 3 bits con tensién de
referencia de 10 voltios. En la figura inferior se muestra el error, siendo Q el valor de un cuantum (L.SB).

3.3. EL CONVERTIDOR A/D SIGMA-DELTA.

La técnica utilizada por los convertidores Sigma-Delta se basa en una integracion
continua y sobremuestreo {modulador) en combinacion con filtros digitales paso-bajo.

En la figura 3.5 se muestra el diagrama de bloques de un convertidor Delta-Sigma de
una etapa, asi como la salida digital después del proceso de filtrado y decimacion.

LLos elementos basicos sori: un sumador, ¢l integrador, un ADC (de baja resolucion,
usualmente de 1 bit) y un DAC de 1 bit (convertidor digital-analogico).

El integrador funciona como un filtro paso bajo (en los convertidores reales
normalmente se componen de varias etapas). La componente DC de la salida del circuito
sumador (amplificador diferencial) presenta un gran problema por lo que en realidad se
disefian como filtros paso banda, con una frecuencia de corte pasa alta suficientemente baja
(Havskov y Alguacil (2003), box 4.1).

El caso representado en la figura 3.5 se refiere a un ADC de £1V de fondo de escala,
empleando como sefial de entrada un sismo sintético de alta resolucién (mayor de 22 bits),
y suponiendo un muestreo de 8Kbits/s para el modulador. El convertidor D/A de lbit
situado en el lazo de realimentacién proporciona +1V para un bit uno o cero
respectivamente. Ejemplos numéricos, asi como una explicacién completa del proceso,
pueden encontrarse en Havskov y Alguacil (2003, paginas 90-92).
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Como puede verse en la tabla de la figura, en el caso de un valor de k=80,
como ¢l utilizado en el ejemplo anterior, la resolucién final tedrica seria de 4.16 bits
en lugar de los 6.6 bits mencionados.

3.3.2. FILTROS ANTIALIASING FIR.

Havskov y Alguacil (2003) muestran como los filtros antialiasing analdgicos,
con gran atenuacion en la banda de rechazo, necesarios con ADC’s de alta
resolucion, son dificiles de implementar. La técnica de sobremuestreo permite
suavizar las restricciones impuestas a estos filtros. Incluso el integrador de un ADC
Sigma-Delta realiza funciones de filtro paso bajo, pero la sefial sobremuestreada
necesita de filtros antialiasing (16gicamente digitales) previos a la decimacion.

Cualquier filtro digital lineal y causal presenta una funcién de transferencia, en
el dominio de la transformada “z”, de la siguiente forma:

M

ijz#j i
Y = _ b +bz7 4. +b, 27
N

M

H(z)

Xz, & T ltaz'+.. . va.z (3.7)
zZ 1+Zak2”k IZ N

k=]

donde z=¢"""/"/" siendo fy la frecuencia de muestreo. La correspondiente ecuacion
de diferencias viene dada por:

y[n]z 2:17] 'x[n—j]~—2ak -y[n —k] 3.8)

Las ecuaciones (3.7) y (3.8) definen filtros realimentados, denominados [IR
por tener una respuesta impulsiva infinita. Si los coeficientes “a;” son nulos, filtros
FIR, la salida del filtro s6lo dependera de la entrada, y su respuesta impulsiva sera
finita (con una duracion de M muestras).

Aunque los filtros FIR requieren un gran ntimero de coeficientes para obtener
respuestas con cortes abruptos, presentan la ventaja de ser siempre estables. Ademas,
los filtros de fase lineal o nula son faciles de implementar.

Scherbaum (1996) sefiala que las técnicas usualmente utilizadas limitan el
nurnero de coeficientes de los filtros FIR a un maximo de 100. Esta limitacion hace
que, en la mayecria de los casos, la decimacién se efectile en varias etapas.

La mayoria de Jos ADC’s utilizan filtros FIR de fase lineal o fase cero, pero
presentan el conocido fenémeno de generacion de artefactos precursores, no siempre
facilmente identificables, que pueden ser corregidos a posteriori (Scherbaum y
Bouin, 1997; Scherbaum, 1997 [1] y [2]). Son los denominados filtros “acausales” y
su ecuacion de diferencias (Havskov y Alguacil, 2003), semejante a (3.8), es:

- M’:-‘l
yn-4]1=3b,-x[n-j] (3.9
j=0
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donde la salida no s6lo depende de las muestras previas, sino también de muestras
posteriores

3.3.3. EL CONVERTIDOR (S5323/CS5322 DE CRYSTAL.

El modulador analégico CS5323 junto con el filtro digital CS5322, funcionan
como un convertidor de alta resolucion de 24 bits, basados en la modulacién Delta-
Sigma (Crystal, 1995).

El modulador CS5323 utiliza una arquitectura de 4° orden con un conversor

A/D de 1 bit, y sobremuestreo de 256 Kmuestras por segundo (frecuencia de reloj de
1.024 MHz).

El CS5322 implementa 3 filtros FIR antialiasing de fase lineal, que aplica en
cascada, con la correspondiente decimacion. La salida se puede seleccionar para los
siguientes periodos: 16, 8, 4, 2, 1, 0.5 y 0.25 milisegundos (DECA, DECB y DECC
del Switch S1).

En el disefio del prototipo se ha utilizado un esquema electrénico (en la figura
3.7 se muestra el circuito utilizado, y el listado de componentes puede encontrarse en
el apéndice A) siguiendo las recomendaciones y las especificaciones técnicas del
conversor, asi como de la tarjeta de evaluacion CDB5323 (Cirrus Logic, 1998).

Se ha fijado la frecuencia de reloj en 1024 MHz, selecciondndose una
velocidad de muestreo de 125 mps (Swicth S1: DECA=1, DECB=0 y DECC=0),
siendo el valor tipico del rango dinamico de 129 dB.

Para la frecuencia de muestreo seleccionada, el conjunto de filtros FIR
presentan una banda cuasi-plana hasta los 46.6 Hz (con un rizado inferior a 0.1 dB) y
una frecuencia de corte (-3dB) de 51.5 Hz. La banda eliminada se mantiene por
debajo de “-130 dB”.

La accion de los filtros FIR presenta un retardo de grupo constante de 232
milisegundos (valor tedrico, retardo de 29 muestras), que deberd ser corregido a
posteriori (Crystal, 1995).

El rango de conversion (fondo de escala) es de =10V (Vger = +10 V) con una
corriente de entrada de 1 mA en el pin 4 (IREF) del modulador analégico CS5323.

El circuito presenta ligeras modificaciones sobre el indicado por Cirrus Logic
(1998). Principalmente en lo que se refiere al control de las seiiales de
reinicializacién (reset, RST) y sincronismo (SYNC), necesarias para iniciar el
proceso de conversion.

El conector de salida presenta las sefiales correspondientes a los datos serie
(SOD), las sefiales de reloj (SCLK y CLK), la sefial de dato disponible (DRDY), y

las sefiales de entrada mencionadas de reset y sincronismo.

Se han incluido 4 puntos de test para las alimentaciones (puntos Tpl a TP4) y
otros tantos para las sefiales de salida “SOD, SCKL, CLK y nDRDY”).
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Figura 3. 7.- Esquema electrénico del A/D.
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Ademas del retardo producido por los filtros FIR existe un retardo hardware en
las sefiales presentes en el conector J4 de 8 ns para la sefial nDRDY y 16 ns para las
seflales SCLK, CLK, y los datos serie SOD.

La sefial nDRDY sera utilizada para la datacion de la muestra, por lo que hay
que tener presente que se encuentra invertida (l6gica negativa) respecto a la original
producida por el integrado CS5322 y tiene una duracién de 23.4375 ps + 25 ns.

Como ya hemos mencionado, el CS5322 se encarga de los procesos de filtrado
y decimacion (figura 3.8), pudiendo encontrar los coeficientes de los 3 filtros FIR en
Johnston (1996).

Foduiator Bitstream

l 256 Kt

. 11 Bits R
["v“llt”jhﬂr*‘ " 32 11-bit
Aceumulater Coaflicients
24 bits
FIR Coefficlents Decimation
224 Word 1 23 11-bit 8
24-Dit RAM 2 13 24610 4.8,163204,., 258
3 101 24-bit 2
24 bity
60 bits Rk
24 x 24 ANGU
A T 86 60-bit
Multipller | Coefficlents
30 Bits 48 Bits
50-bit Accumulator Array L S
(8 50-hit acocumulatorsy | 24-bit Sertal Port ]

Figura 3. 8.- Diagrama de bloques de los filtros digitales FIR implementados
en el CS 5322. (Johnston, 1996).

Como se aprecia en el esquema de fiftrado, el FIR 2 puede programarse para
obtener diversos factores de decimacion, mientras que los FIR 1 y 3 presentan un
factor de decimacion fijo de 8 y 2 respectivamente. El FIR 2 actia hasta nueve veces
de forma recurrente y decima los datos en un factor de dos en cada paso. Los
resultados son almacenados en 9 registros de 50 bits. El FIR 3 actia sobre el registro
correspondiente para obtener la frecuencia de muestreo seleccionada, situando su
salida en el registro serie dz salida de 24 bits.

Asch (2002) analiza la pareja CS5321/5322 utilizada por los sistemas de
adquisicion de Refiek y Giiralp. El modulador CS5321 es semejante al utilizado en
este trabajo pero con un fondo de escala de +£5V. Ademds, los sistemas de
adquisicion mencionados utilizan una frecuencia de reloj de 512 kHz.

La respuesta de total de los filtros para una frecuencia de muestreo de 125 Hz

utilizando un reloj de 1.024 MHz puede encontrarse en las figuras 1 y 3 de las
caracteristicas técnicas (Crystal, 1995).
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3.4. ADQUISICION DE DATOS POR EL PUERTO PARALELO.

El puerto paralelo de cualquier PC consiste en 17 lineas de sefiales y 8 de masa. Estas
sefiales se dividen en 3 grupos:

e Lineas de control (4 lincas): siempre de salida (visto desde el PC).
e Lineas de estado (5 lineas): son de entrada.

e Lineas de datos (8 lineas, 1 byte): originalmente de salida, aunque actualmente
son de entrada-salida (dependiendo del modo seleccionado).

Originalmente el puerto paralelo se disefié para el control de impresoras, por lo que
las lineas de datos eran unicamente de salida (modo SPP), pero en 1994 se aprueba el
estindar IEEE 1284 que permite la bidireccionalidad del puerto. Diversas resefias
histéricas pueden encontrarse facilmente, por ejemplo en Yoson (2002) y en Warp Nine
Engineering (2002).

Este estdndar presenta dos niveles (Texas Instruments, 1999) compatibles con la
interface original. El primero utiliza una configuraciéon “open drain”, mientras que el
segundo emplea la denominada configuracion “totem-pole” que permite una mayor
longitud de cable y velocidades mas altas.

El estandar define 5 modos de transferencia de datos, ampliamente conocidos y que
pueden ser encontrados facilmente, nuevamente recomendaremos la descripcion efectuada
por Yoson (2002) y Warp Nine Engineering (2002).

De todos ellos hemos seleccionado el modo EPP (Enhanced Parallel Port) que
permite una transferencia de datos bidireccional a alta velocidad y es el recomendado,
Texas Instruments (1999) y Warp Nine Engineering (2002), para adquisicion de datos.

3.4.1. ELPROTOCOLO EPP.

El protocolo EPP permite Ia transferencia bidireccional tanto de datos como de
direcciones. Cada transferencia se realiza en un solo ciclo del bus, logrando
velocidades de transferercia entre 500KB y 2MB por segundo (Warp Nine
Engineering, 2002), ya que el ciclo es controlado por hardware, al contrario que en
los puertos estandar SPP (modo byte).

Yoson (2002) sefiala que la direccion del puerto EPP no puede ser la 3BCh, ya
que ésta corresponde al antiguo puerto SPP y no puede proporcionar los registros
necesarios.

Ya que tarjeta “embedded” utilizada PCM-4823 (PC monoplaca basado en
486) soporta todos los modos posibles, configuraremos el puerto paralelo con la
direccion 378h, la TRQ7 v modo EPP tipo 1.9 (totalmente compatible con IEEE
1284) desde el “setup”. Los registros de este protocolo se indican en la tabla 3.1.

Los registros 5 a 7 son utilizados, algunas veces por diversos modulos, y
pueden emplearse para implementar interfaces de 16 y 32 bits.
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Nombre Offset Medo R/W Descripcién.
SPP (datos) +0 SPP/EPP | W Estandar SPP.
SPP {estado) +1 SPP/EPP |R Lee las lineas de estado (entrada) de la interface.
SPP (control) |42 SPP/EPP | W Escribe el estado de las lineas de control.
EPP (direccion) | +3 EPP R/W Genera un ciclo de transferencia de direcciones.
EPP {datos) +4 EPP R/W Genera un ciclo de transferencia de datos.
No definido +5-+7 EPP No asignado | Puede utilizarse para transferencias de 16 y 32 bits.

Tabla 3. 1 .- Definiciones de los registros utilizados por el protocolo EPP, donde R= Lecturay W=escritura.

Debido a que en numerosos casos la nomenclatura de los pines del puerto se
refieren al protocolo SPP original, en la tabla 3.1 se indica la correspondiente
nomenclatura definida para el modo EPP.

Sefial SPP Senal EPP /O Comentarios
NSTROBE nWRITE* Salida W=0, R=1
NAUTOFEED | nDATASTB* Salida | Ciclo I/O de datos en proceso cuando es baja.
NSELECTIN nADDRST* Salida | Ciclo 1/O de direcciones cuando es baja. (Siempre alta)
NINIT nRESET Salida | Reset del periférico = 0.
NACK nINTR Entrada | Peticion de interrupcién generada por el periférico.
BUSY | nWAIT Entrada | Periférico listo para: iniciar ciclo = 0, finalizar ciclo=1.
D[8:1] AD(8:1] Bi-Dir. | Lineas de datos/direcciones.
PE Usuario Entrada | -----
SELECT Usuario Entrada | -----
NERROR Usuario Entrada |--—--

Tabla 3. 11 .- Definiciones de las sefiales EPP. Las negrillas indican las seiiales que utilizaremos, y las que

. . . fn . . , . w , N
comienzan por “n” indican légica negativa (activas cuando estan bajas). “ * Lineas que pasan fisicamente a
través de un inversor.

De los diversas formas de transferencia posibles, solo utilizaremos los ciclos de
lectura de datos, por lo que algunas lineas del puerto no seran utilizadas.

Para iniciar un ciclo de lectura de datos es necesario que el periférico genere la
sefial de interrupcion (ACK) y disponer de la subrutina ISR correspondiente.

El “handshake™ del ciclo de lectura comienza cuando el PC recibe la peticién
de interrupcion y la ISR e¢jecuta el ciclo de Entrada-Salida (I/O) sobre el puerto 4
(Tabla 3.1). Las sefiales que intervienen se muestran en la figura 3.9.

Como se aprecia en la figura, toda la transferencia de datos (1 byte) se realiza
en un solo ciclo del bus del PC. Ademas, la transferencia se realiza de forma
asincrona, adaptandose al dispositivo mas lento de forma automética, y por tanto la
transferencia es transparente tanto al PC como al periférico.

Debemos senalar que la sefial “nlOR” es interna al PC (generada por la CPU en
respuesta a la interrupcion solicitada por el periférico) y no corresponde fisicamente
a ningtn pin del puerto paralelo.

[La sefial “nWRITE” del puerto EPP permanece alta durante toda la operacion,
indicando que ¢l ciclo es de lectura. Esta sefial podemos dejarla fija en alto, ya que
siempre realizaremos ciclos de lectura. Asi mismo, la sefial “nADDRSTB” siempre
permanecerd alta, ya que nunca realizaremos un ciclo de lectura o escritura de
direcciones.
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Figura 3. 10.- Esquema clectrénico de la interface paralelo.
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Este pulso de interrupcidn, se utiliza ademés para cargar los datos paralelos en
los registros A de los transceptores (U23, U24 y U25). Asi mismo, tras ser invertido,
carga la configuracién inicial del contador (U27), poniéndolo a cero, que serd
utilizado para multiplexar los 3 bytes de datos sobre el puerto paralelo.

El flanco de subida del pulso IRQ presenta un retardo maximo de 23,8 us
respecto al flanco de bajada la sefial nDRDY presente en el jumper J5, sin incluir el
retardo del integrado 74ACT1284 (U29) que es de 25 ns como maximo.

El control del multiplexado se efecta utilizando la peticion de datos del PC
(sefiai nDATASTB, ver figura 3.9), por medio de un contador (U27) y un
decodificador (U28). Paralelamente se genera la sefial nWAIT (pin 21, BUSY del
puerto paralelo J10) como respuesta del periférico.

Debido a que los registros serie-paralelo 74HC595 (U20, U2]1 y U22 de la
figura 3.10) son de tres estados, podriamos multiplexar los 3 bytes directamente,
seleccionando en cada momento el byte transferido y dejando los otros dos en alta
impedancia. Sin embargo, al objeto de poder efectuar diversos tests (jumper J6, J7,
J8 y J9) de funcionamiento hemos utilizado los transceptores con registro U23, U24
y U25.

En cada ciclo de lectura se transfiere un byte (registro A del tranceptor
correspondiente) al bus de datos paralelo, garantizando que en ningln instante dos
bytes puedan estar conectados simultaneamente al puerto paralelo. En la figura 3.11
se muestra la evolucion de sefiales indicandose los eventos mas significativos, asi
como los integrados que intervienen en cada fase.

Para evitar dafios en el puerto paralelo debemos cumplimentar las
especificaciones eléctricas segun ¢l estandar IEEE 1284 (Yoson, 2002). Para ello

hemos utilizado dos transceptores (U29 y U30) de Texas Instruments que cumplen
dicha norma.

Como ya hemos mencionado en el punto anterior, sélo hemos realizado el
“handshake” para ciclos de lectura EPP. Para evitar dafios durante el arranque, donde
el puerto puede solicitar un ciclo de escritura (deteccion de dispositivos) utilizaremos
la sefial nWRITE (pin 1 nSTROBE del puerto paralelo) para poner en estado de alta
impedancia los 3 shift-register (U20, U21 y U22) y conectar el puerto paralelo al
registro B del transceptor U23.

Finalmente, se han incluido las componentes necesarias para reinicializar la
tarjeta A/D por programa. Para ello debemos generar los pulsos RESET y SYNC
(figura 14 de Cristal, 1995) a partir del pulso recibido por el pin 6 (nINIT) del
conector J10, utilizando el flip-flop U17 y el registro de desplazamiento U31. Estas
sefiales se dirigen a la tarjeta A/D a través del conector J5, utilizando
optoacopladores de aislamiento (U14 y U15).

En la figura 3.12 se rniuestra el diagrama de tiempos para estos dos pulsos.
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Hay que sefalar que tanto la tarjeta A/D como la de interface se pueden
simplificar, reduciendo ampliamente el nimero de componentes y por tanto el
consumo. Como ya se ha mencionado, en este prototipo se han introducido
componentes adicionales con el objeto de efectuar diversas pruebas intermedias tanto
de los modulos como de los programas.

Ademas hay que sefialar que la adaptacion a una tarjeta de 3 componentes no
implica triplicar ¢l namerc de integrados, ya que mucha de la circuiteria necesaria
seria comun a los tres canales. En lo que se refiere a la lectura del puerto paralelo, la
ISR deberia leer nueve bytes en lugar de los 3 correspondientes a un canal.

3.43. ELPCY LOSPROGRAMAS DE CONTROL.

El PC utilizado es el PCM-4823 (Advantech, 1999) con 32 MB de memoria
RAM, con sistema operativo Linux (Red Hat 6.2).

Se trata de una tarjeta “embedded” con procesador 486 y que dispone de 2
puertos serie, bus PC104, un conector para floppy disk, un puerto paralelo con
capacidad EPP/ECP, un bus IDE para disco duro, conector para LCD, puerto de red

Ethernet, un puerto de infrarrojos , conector para teclado y ratdn, y conector para
pantalla SVGA.

El disco duro tiene una capacidad de 10 GB, mayor que la soportada por la
tarjeta, por lo que se han hecho tres particiones. La primera de 2 GB donde se
encuentra el sistema operativo y los programas, la segunda de 7.6 GB, que se monta
en el sistema de directorics durante el arranque, se reserva para datos, y la tercera
particion de 78 MB de “swap” necesaria en todos los sistemas Linux.

Como ya se ha mencionado se ha seleccionado en el BIOS (“setup™) el puerto
paralelo con la direccion tase 0x378h, la IRQ7, modo ECP/EPP y puerto EPP tipo
1.9 (nivel 2 de 1a IEEE 1284).

Pero antes de comenzar a utilizar el puerto debemos asegurarnos que se
encuentra correctamente configurado, utilizando los registros de la tabla 3.1 y que se
describen con detalle en la tabla 3.111.

DATOS (Offset +4) CONTROL (Offset +2) ESTADO (Offset + 1)

N’ Bit Nombre N° Pin Nombre N° Pin Nombre N° Pin

7 DATO 7 17 No usado - BUSY 21

6 DATO 6 15 No Usado -~ ACK 19

5 DATO 5 13 Enab. Bi-dir - PE 23

4 DATO 4 11 Enab. IRQ ACK - SELECT 25

ling

3 DATO 3 9 nSLCTINI 8 nERROR 4

2 DATO 2 7 niNIT [ nIRQ -

1 DATO | 5 nAUTOFD 2 Reservado

0 DATO 0 3 nSTROBE 1 Time-out™’

Tabla 3. I1l.- Registros del puerto paralelo EPP, indicando el pin correspondiente del conector de la PCM-4823
(caso de que exista la sefial fisica) y utilizando la nomenclatura estandar SPP. V El bit 0 del registro de estado
se activa cuando se produzca un “time-ou:” de aproximadamente 10 ps (este bit se reserva en el modo SPP), es
decir, si el periférico no responde antes de que transcurra este tiempo, el sistema finaliza la transferencia, Como
en ocasiones anteriores, el prefijo “n” indica ldgica negativa y los pines marcados en negrita pasan a través de un
inversor (linea fisicamente invertida respecto a su valor en el registro).
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Ademas de los registros indicados, existen otros asociados al protocolo ECP.
De ellos, s0lo nos interesa el llamado ECR (registro de control extendido), con una
direccion de Base+0x402h. y que es utilizado por todos los modos para fijar la forma
en que operara el puerto. Para el modo EPP este registro debe estar en “0100XXXX”
(MSB primero). Una descripcion completa de estos registros se puede encontrar en
Esquitino (1999).

Durante el arranque, y en el espacio del nucleo (sistema operativo), se instala el
driver “syspp” (disefiado en el ROA) mediante un “scripf” que ejecuta la instruccion
de Linux “insmod syspp.o”. Mediante este comando se afiade este modulo al nucleo
del SO, inicializa el puerto y el periférico (la tarjeta A/D, ver figura 3.12).

[La inicializacion del puerto paraielo consiste en fijar el modo de operacion EPP
(escribiendo “0100XXXX” en el ECR), e inicializar el periférico (escribiendo
“XXXX0000” en el registro de control).

Una vez inicializado el periférico, el driver queda activado poniendo el registro
de control en “XXX00100”. Debemos seftalar que en este estado el puerto no
respondera todavia a las pcsibles interrupciones generadas por la tarjeta A/D.

Cuando el sistema arranca, y en el espacio de usuario, se lanza el programa de
adquisicién “adqsis” de forma automética. La primara tarea que se realiza es la
apertura del driver del puerto paralelo, alistindolo para su normal funcionamiento
(“XX110100” en el registro de control).

A partir de este momento, cada vez que llega una interrupcion, el driver leerd
el dato del puerto paralelo mediante tres ciclos de lectura (1 byte) consecutivos, asi
mismo, interroga al sistema para datar la muestra. Ambos datos se almacenan en un

buffer circular con capacidad para almacenar 30.000 datos (muestras de 3 bytes y el
instante).

Cada 10 segundos, el programa de adquisicién vacia el buffer, y afiade los
datos al fichero abierto en cada instante. Aunque cada muestra es datada, solo se
guarda el instante de la primera muestra del fichero correspondiente.

Ya hemos mencionado que el sistema opera bajo Linux (Red Hat version 6.2),
que permite un control de las interrupciones mejor que los sistemas basados en
Windows o el antiguo MS-DOS. En este sistema, cualquier interrupcion sera
atendida antes de 10 ps, lo que es esencial para la datacion de las muestras y
sincronizacion del sistema. En los sistemas basados en Windows no se tiene un
control preciso del retardo producido por el sistema antes de atender una
interrupcién, presentando una resolucion que puede estar en el orden de varias
centésimas de segundo, lo que lo hace poco adecuado para mantener el sincronismo
y la datacion de muestras.

En la dataciéon hay que tener presente que existe un retardo hardware (ya

mencionado) de 23.8us, los 10us méaximos debido a la interrupcion y los 232
milisegundos de retardo provocados por los filtros FIR.
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Por tanto, el instante de la muestra tenderemos que corregirlo por 232,029 ms,
con un error del orden de 10pus debido a la incertidumbre del tiempo de interrupcion.
Pero este error es un orden inferior a la incertidumbre del sistema de sincronismo
como veremos, y puede ser despreciado.

En la figura 3.13 se muestra el diagrama esquematico de todo el proceso de

adquisicion.
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Figura 3. 13.- Esquema del proceso de adquisicién de datos.

Paralelamente a los procesos descritos, se ejecutan otros procesos como el
ejecutado, desde el nucleo del sistema operativo, de sincronismo, la salida de
adquisicior (al presionar Crtl- C), etc.

El formato de ficheros utilizado es el mismo que el empleado por la red de
corto periodo del ROA (fichero *.sad de datos y fichero *.dts de informacion),
almacenando cada uno 5 minutos de datos. En un futuro préximo se empleard el
formato miniSEED, al igual que las estaciones de la red VBB ROA/UCM/GFZ con
sistemas de adquisicion Quanterra.

En cuanto a las comunicaciones, en este prototipo se emplea internet (la tarjeta
dispone de Ethernet 10/100), pudiendo copiar datos, ver el estado de los procesos,
etc. Desde una estacion de trabajo en la estacion central se actualiza constantemente
una copia de los datos cada 10 minutos con objeto de procesar los datos en tiempo
cuasi-real.

Estd previsto contemplar comunicaciones via radio-médem y modem-
telefonico una vez cambiado los formatos a miniSEED, y en la actualidad se esta
construyendo el segundo prototipo de 3 canales més simplificado.




En cuanto a la transmisiéon de datos continua, se estan desarrollando los
programas para ecualizar en tiempo real los datos y decimarlos a 20 mps. En este
nuevo disefio se contempla salvar los canales de 125 mps por disparo, y los canales
de 20 mps de forma continua, siguiendo la misma filosofia que la utilizada por las
estaciones de banda ancha de la RED VBB ROA/UCM/GFZ con sistemas de
adquisicién Quanterra.

3.5. SINCRONISMO Y BASE DE TIEMPOS.

Una de las necesidades importantes en los sistemas de adquisicion es el
mantenimiento de una bucna referencia de tiempo. En la figura 3.1 se indicaron las dos
opciones seguidas por diversos sistemas de adquisicion comerciales, la primera se basa en
efectuar el control de tiempo en el propio digitilizador, mientras que la segunda corriente
lo hace en el PC.

Nuestro disefio se basa en esta segunda filosofia, utilizando el desarrollo de un
sistema preciso realizado en la seccion de hora del ROA, que es el laboratorio primario de
tiempo y frecuencia en Espaiia.

Este sistema utiliza la sefial del pulso por segundo, “pps”, generada por el GPS (se ha
elegido el Oncore UTC por las altas prestaciones en tiempo) como IRQ 11 ( pin 4 del
conector PC/104), y los mensajes del GPS se reciben a través del puerto serie COM1.

Este sistema de sincronismo acttia como un PLL software sobre el reloj del sistema
mediante un “parche” que modifica al nacleo (kernel) de Linux.

k1 estandar de cualquier PC (también de maquinas SUN y alfa, entre otras) utilizan
un divisor de frecuencia programabie en funcion del sistema operativo, para generar las
marcas de tiempo, “ticks”, de la IRQO (en Linux y sistemas multitarea, la frecuencia es de
100 Hz., mientras que en sistemas basados en DOS es de 18,2 Hz.).La placa CPU mantiene
dos registros contadores, uno de segundos y otro de microsegundos, por lo que cada vez
que se recibe un “tick” se produce el incremento correspondiente (10000 ps en Linux, y
54945 ps para sistemas operativos basados en DOS). En la figura 3.14 se muestra un
esquema del funcionamiento.
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Figura 3. 14.- Esquema de funcionamiento del contador de una placa CPU de PC. “T,” es el intervalo entre
“ticks”.
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El parche del nacleo compara las marcas de tiempos (“ticks™) con el pps (IRQ11).
Cuando se recibe el pps se regisira el valor del contador de ps, calculandose la diferencia
de frecuencia y el offset. Este calculo se realiza sobre ventanas de datos filtrados que van
de 16 segundos (ajuste grueso al principio), hasta 256 segundos (ajuste fino, una vez que el
sistema se estabiliza). El filtro utilizado es de medianas de 3 puntos ( Jefe Servicio de
Hora, comunicacidn personal) evitando asi, grandes correcciones producidas por “spikes”
que pudiesen introducir fuertes fluctuaciones.

La correccion se realiza variando el periodo entre “ficks” de acuerdo con la siguiente
formula:

Tf =T +Afm,m +AT 3.10)
donde “T¥” es el periodo entre ticks ajustado, “T,” es el tedrico, “Af,,m" es la diferencia de

frecuencia en partes por millon (coincide numéricamente con el n°® de pus), y “AT” es el
offset de tiempo en us.

Debe observarse que esta correccion es aplicada por software, es decir, es el
incremento gue se aplica al contador de microsegundos cada vez que se recibe un “fick”,
no actuando sobre la frecuencia de batido del oscilador.

La correccion por frecuencia (Af,,y) se aplica de forma inmediata al ser calculada,
mientras que la correccion por “offser” (AT) se realiza de forma gradual para que no haya
saltos en la escala de tiempos, 1o que generaria incertidumbre en la datacion. Es decir, la
primera hace que la frecuencia del contador de microsegundos se enclave con el batido del
pps. mientras que la segunda correccion las pone en fase.

En definitiva, este progrema (parche) realiza las misiones de un PLL, pero no
comprueba si la hora es la correcta o no. Para ello se utilizan los mecanismos que
proporciona el programa del protocolo NTP (aunque no se use la red).

El “demonio” de NTP trata de sincronizar la maquina con alguna referencia externa,
pero s6lo actda sobre el contador de segundos, mientras que programas tales como
TARDIS o DIMENSION4, actian sobre los dos contadores mencionados, lo que
perjudicaria al funcionamiento del PLL software realizado.

Por otro lado, NTP puede proporcionar la informacién de los mensajes del GPS
(posicién, n° de satélites,....) nzcesaria para comprobar la calidad de la referencia de
tieinpos, y conocer si ¢l sistema tiene o no referencia externa en caso de fallo del GPS. Asi
mismo, incorpora rutinas de icicializacion del GPS, muy utiles cuando se traslada el
sistema a una nueva posicioén alejada de la inicial (cambios de emplazamiento), lo que
permite un rapido “start up” al GPS.

3.6. LA FUENTE DE ALIMENTACION.

Todo el conjunto que compone la estacion sismica digital disefiada toma corriente de
dos baterias en serie (24 V), que pueden ser recargadas mediante un regulador desde
2 i p B
paneles solares o bien por un cargador conectado a la red eléctrica.
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Este primer prototipo se ha diseflado para operar con transmision por Ethernet,
disponiendo en su emplazamiento (Estacion SFS) de alimentacion eléctrica 220Vac 50Hz.
Cada una de las tarjetas presenta necesidades diferentes, por lo que es necesario disponer
de las fuentes necesarias:

+5V para la alimentacion analogica de la tarjeta A/D.

+10V para la tension de referencia del conversor A/D.

+5V para la alimentacion digital de las tarjetas A/D e interface.

+5V para alimentacion de la PCM-4823 (@ 2 A tipico) y para el GPS.

Algunas son de igual valor pero es preferible mantenerlas aisladas, dependiendo de
las especificaciones requeridas en cada caso, y evitando que eventuales caidas por
demanda de corriente no influyan en otras partes del circuito.

Aunque se podrian generar todas estas tensiones utilizando 1 unica bateria y
convertidores dc-dc, no se ha considerado para evitar interferencias, tal y como recomienda
la hoja de caracteristicas técnicas del CS5323 (Cristal, 1995). En caso de utilizarlas,
deberan operar por debajo de 48kHz, minimizando el efecto de las mencionadas
interferencias si se utiliza un convertidor dc-dc sincronizado con la frecuencia de reloj de
1,024 MHz.

Futuras versiones, utilizando el CS5321 (con referencia +5V), simplificaran las
necesidades de alimentacion y por tanto el disefio de la fuente, a partir de una bateria.

En la figura 3.15 se muestra el disefio de la fuente de alimentacién (el listado de
componentes se indica en el apéndice A).
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Figura 3. 15.- Esquema de la fuente de alimentacidn.
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4.1.

INTRODUCCION.

En los dos capitulos anteriores, hemos desarrollado ias diversas componentes que
integran la estacion de campo digital, comenzando por el sensor hasta la placa CPU
utilizada ( PC monoplaca PCM-4823).

Pero para poder correlacionar correctamente los datos registrados con el movimiento
real del suelo debemos caracterizar todas las componentes del sistema, asi como
comprobar su correcto funcionamiento y analizar la incertidumbre de los distintos
parametros, lo que permitird una mejor explotacion de los datos.

Con este fin se han efectuado diversas pruebas y calibraciones, de las diversas
tarjetas disefladas, que podemos dividir en dos grandes grupos:

e Pruebas de funcionamiente del sistema digital y sincronismo.
e (Calibracién del instrumenio (componente analdgica).

En el Real Instituto y Observatorio de la Armada en San Fernando se encuentran
instaladas actualmente en el mismo emplazamiento (codigo de estacion USGS “SFS”), una
estacion sismica VBB con sisterna de adquisicion Quanterra y sensor STS-2, una estacion
analdgica de la red de corto periodo del RCA y una estacioén de largo periodo, lo que nos
ha permitido comparar los registros obtenides por el sistema desarrollado con todas ellas,
comprobando las meioras introducidas y la calidad de sus registros.

4.2. PRUEBAS DE FUNCIONAMIENTO DEL SISTEMA A/D.

Englobaremos dentro del sistema A/D todo el desarrollo involucrado desde el
instante en que la sefial analogica, procedente del sistema preamplificador, es digitalizada a
intervalos regulares de 8 milisegundos (125 mps) hasta su almacenamiento en un fichero,
incluyendo el sistema de datacién,

42.1. LA TARJETA CONVERSORA A/D.

En primer lugar debemos conocer la relacion entre tension y niimero de cuentas
digitales. De acuerdo con las especificaciones técnicas del conversor CS5322/23
(Crystal, 1995), éste presenta un fondo de escala de £10 voltios, dando el resultado
de la conversion en 24 bits, lo que significa que la relacion buscada seria de 1.192
uV/cuenta.

Sin embargo, tomardo los valores dados en la tabla 4 de las mencionadas
especificaciones, la conversidon es de 1.907 pV/cuenta. Esta diferencia se debe al
hecho de que ¢l fondo de escala de la entrada no se corresponde con el maximo
numero de cuentas que pueden representarse mediante 24 bits. Esto es comun en
conversores de este tipo, cuya etapa de salida es un filtro numérico.

Para comprobar la linealidad, el fondo de escala y la razén entre el nimero de

cuentas v tension, hemos inyectado, mediante un generador de ondas, sefiales
conocidas con diversa amplitud, medidas previamente en un osciloscopio.
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Esta prueba se realizé tanto sin utilizar el registro de “offser” del CS5322, y
utilizdndolo, por lo que ademas permite calcular la componente de continua
introducida por el propio conversor.

En la figura 4.1 se muestran los resultados obtenidos para ambos casos y los
ajustes de la escala.
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Figura 4. 1.- Ajuste de la conversién Analdgico-Digital efectuada utilizando el registro de “offset” del
CS85322/23 y sin utilizarlo. El eje abcisas se extiende entre los limites en que podemos representar las
tensiones de entrada con 24 bits (saturacién del conversor).

A partir de los datos obtenidos se ha estimado que el factor de conversion es de
1.906 uV/cuenta, coincidiendo con las especificaciones.

Los valores de “offser” estimados, sin embargo, son superiores a los sefialados
en las especificaciones técnicas: -400 mV (-210239 cuentas digitales) cuando no se
utiliza la correccion por “offset”, y 2.8 mV (1512 cuentas) en el caso de utilizar la
correccion.

La linealidad de la conversidon se mantiene dentro del 1.2 % en ambos casos,
siendo algo mejor cuando se efectlia la correccion por “offset” que se reduce hasta
1.1%.

Debe observarse que la propia incertidumbre de la medicion de la tension

analdgica (eje de abcisas, que se estima en el orden del 1%), debida a las precisiones
de los equipos de medida disponibles, puede ser la causante de este alto valor de
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Armplitud (dB)

continua. La utilizacioén de equipos mas precisos podria resultar en una ligera mejora

de la estimacion de! “offsef” y de la linealidad, ya que los valores resefiados son los
maximos calculados.

Para poder medir el rango dindmico del conversor, se ha cortocircuitado la
entrada analdgica, registrandose el ruido generado por la propia electronica asociada
a la entrada de sefial del conversor A/D (ver figura 3.7). En la figura 4.2 se muestra
los resultados obtenidos, tomando como referencia el fondo de escala de 10 voltios .

RUIDO RELATIVO AL FONDO DE ESCALA

Frecuencia (Hz)

Figura 4. 2.- Espectro de ruido respecto al fondo de escala de 10 V, promediado para ventanas de 4086

puntos (32.688 segundos). En el zréfico se puede observar la interferencia de los S0 Hz. de la red,
introducidos por la fuente de alimentacién utilizada.

Como se puede observar en la figura, el ruido generado por el propio conversor
se mantiene por debajo ce 160 decibelios para frecuencias superiores a 1.6 Hz,
mientras que en el rango de frecuencias inferiores se detecta un exceso de ruido
debido al “offser”. Si eliminamos la componente de continua (simplemente restando
la media de los registros), el ruido en esta banda de bajas frecuencias se mantiene
inferior a —120dB, permaneciendo por debajo de los —130 decibelios a partir de 0.05
Hz. Esto representa un margen dindmico en la banda de interés (0.1-50 Hz) aigo
superior al especificado, 129 dB, para la frecuencia de muestreo de 125 mps.

Hay que destacar que en la figura se aprecia un pico de ruido de 50 Hz. debido
a que la fuente de alimentacion utilizada se conectd a la red eléctrica, produciendo
pequefias interferencias. Ain asi, éste es inferior a -130 dB.
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4.2.2.

4.2.3.

PRUEBAS DE LA INTERFACE PARALELO Y PROGRAMAS DE
ADQUISICION.

Las siguientes pruebas efectuadas fueron superadas con éxito:

e Cargay apertura del driver “syspp” (ver figura 3.13).

e Prueba de disparo de la TRQ 7 (pin nACK del puerto paralelo),
comprobéandose la velocidad real de muestreo por medio de la datacion
de cada una de ellas. Los intervalos entre muestras obtenidos a partir de
la datacion, rauestran errores que llegan a alcanzar varias centenas de
microsegundos respecto a su valor teérico de 8 ms. Estos son debidos a
que el sistema presenta un retardo variable a la hora de atender la
interrupcion. Este retardo es funcion de la carga de trabajo del PC en el
instante de llegada de la peticion de interrupcién (IRQ 7).

e [Lectura de datos del puerto EPP. Esta prueba consistié en introducir
valores binarios conocidos en las lineas de datos, utilizando el jumper
J6 v los pines J7 a J8 de la interface serie-paralelo (figura 3.10),
comprobando su correcta lectura e interpretacién del programa de
adquisicion.

e Digitalizacién de sefales conocidas. Para efectuar esta prueba se
inyectaron scfiales sinusoidales, de amplitud y frecuencia conocida,
directamente a la entrada del convertidor, comprobando posteriormente
el resultado de la digitalizacion.

Ademaés de estas prucbas se realizaron medidas de retardo en la transmisién de
los datos a través de las placas A/D e interface serie-paralelo (como se mostrd en la
figura 3.11). Este retardo “hardware” debe ser utilizado para corregir el instante de
datacion. Adicionalmente hay que corregir el instante de datacion por los 232 ms de
retardo de grupo (Crystal, 1995).

Auxiliados por la Seccion de Hora del Real Instituto y Observatorio de la
Armada de San Fernando (laboratorio primario de calibracién de tiempo y frecuencia
de Espafia) se midié el retardo entre la generacion del pulso DRDY del CS5322 y el
flanco de subida de la IRQ7, resultando ser de 23.760 pus + 12 ns.

PRUEBAS DEL SISTEMA DF. SINCRONISMO.

El sistema de sincronismo (punto 3.5 del capitulo anterior) utiliza el pps
generado por el GPS para mantener el tiempo del sistema dentro de las precisiones
necesarias.

En la figura 4.3 se muestran las diferencias entre el pps y la hora leida en el
sistema. Se observa que, incluso en los periodos de mayor actividad (incluyendo las
interrupciones de la red de area local producidas por los protocolos de red y no por
los programas de adquisicion), las diferencias se mantienen por debajo del
milisegundo.




DIFERENCIAS OBSERVADAS Y DIFERENCIA EN FRECUENCIA (ppm)

800 T T 1 T li y T T T
600 i ! -
e : —— Diferencias observadas con el pps |}
i | | = Correcion en frecuencia (ppm)
w 200 ' : 4
cC ' ,
TS , X
| | L
ﬂug U : ki e # --'r WW*
a s
= ; .
= 200+ . ; -
400 - |
Din 1 Dia 2 Din 3
-600 ! : n
_SDD ! | i 1 L : 1 ) §
0 10 20 30 40 50 60 70

Tiempo e horas

Figura 4. 3.- Diferencias de tiempos observadas entre los “pps” generados por del GPS y los tiempos del
sistema. Ademds se muesira la correccion en frecuencia expresada en partes por milldn (numéricamente igual
al namero de p s, segundo sumando de la ecuacién (3.10)).

Las diferencias de tiempo entre la hora del sistema y el pps, muestran picos
esporadicos que llegan a alcanzar los 700 micresegundos, siendo debidas al retardo
del sistemma operativo en atender la interrupcion del pps (IRQ 11) en los periodos de
gran actividad.

La correccion ¢n frecuencia, en partes por millén, coincide numéricamente con
el valor de los microsegundos del segundo sumando de la ecuacién (3.10), y
permancce practicamente inalterada a pesar de las grandes oscilaciones. lo que se
debe al filtro de medias utilizado en su célculo.

Debemos indicar que la curva correspondiente a la correccion en frecuencia no
parte del origen, como cabria esperar, debido a que el sistema llevaba varios dias
funcionando antes de realizar la prueba mostrada. Es decir, la frecuencia “software”
del sisterna ya se encontraba esclavizada de forma estable a la de referencia (pps).

Para estudiar el comportamiento del sistema de sincronismo hemos utilizado
las recomendaciones de la UIT (1994) sobre la medida de la estabilidad en frecuencia
y en el tiempo, estimando tanto la desviacion de Allan modificada, “o.(1)”, como el
maximo error en un intervalo de tiempo, “MTIE (1)”, ambas represcntadas cn la
figura 4.4
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4.3.

Segundos
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Figura 4. 4.- Estudio de la estabilidad en tiempo, presentando la desviacion de Allan modificaday

el error maximo en un intervalo de tiempo (MTIE).

[La desviacidon de Allan modificada nos indica el valor eficaz de las

oscilaciones, en torno a la referencia, que podemos esperar se produzcan en un
determinado intervalo de tiempo; mientras que el MTIE representa el maximo valor
esperado (pico a pico) de estas oscilaciones.

Por tanto, podemos decir que el error eficaz en la datacion es mejor que 35 ps,

y que el error maximo, pico a pico, no superara 1.4 ms.

Finalmente se simulé el fallo del GPS (suprimiendo la antena) para comprobar

la estabilidad en frecuencia. A partir de los datos obtenidos de las diversas pruebas
realizadas (simulaciones de- fallo durante 5, 10, 15, 20 y 30 minutos), hemos
comprobado que el sistema garantiza una precision mejor que un milisegundo
Unicamente durante los 15 primeros minutos, contados a partir del instante de fallo
del GPS.

LA CALIBRACION PARAMETRICA.

La calibracidén paramétrica consiste en la medida de cada una de las constantes, que

intervienen en la respuesta del sistema (ecuacién 2.12).

Por tanto, debemos medir los siguientes parametros:
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e Impedancia de carga serie (Rp y C). Aunque se han utilizado componentes de
pequefia tolerancic. (1% para la resistencia y 5% para el condensador)
debemos conocer de forma exacta la impedancia vista por el sensor, paralelo
de la impedancia de carga con la de entrada del preamplificador.

¢ La frecuencia propia del sensor Mark L.4-C, cuyo valor nominal es de 1 Hz.
e El amortiguamiento en circuito abierto (0.28 nominal).
e [Laresistencia interna y el coeficiente de autoinduccion de la bobina.

s La constante del generador o transductancia.

El tnico parametro que interviene en la respuesta y que supondremos conocido es la
masa, tomando el valor dado por el fabricante para el sensor utilizado (Mark L4C de
55000, inasa de 978.0 gramos y G,y = 43.0 dinas/amperio).

43.1. MEDIDA DE LA IMPEDANCIA DE CARGA RC-SERIE.

Para la medida de la impedancia RC-serie se han utilizado dos canales de la
tarjeta A/D DT-322, de 16 bits de resolucion, programada para una velocidad de
muestreo de 100 mps. El esquema del circuito empleado se muestra en la figura 4.5.

Canal 0 Canal 1
' Raux

o

Generado I . .
ondas Clircuito
?

L
=  Zn

Figura 4. 5.- Esquema del circuito utilizado para la medida de impedancias de entrada de un circuito.

Mediante un generador de ondas se inyectan sefiales sinusoidales de amplitud
conocida al circuito preamplificador (impedancia de carga incluida), a través de una
resistencia auxiliar de 1.005 K. Se registran digitalmente tanto la tensién en bornas
del generador, “V,” (canal (), como en los terminales de la impedancia que se desea
medir, “V” (canal 1), tal y como se indica en la figura.

a impedancia de entrada viene determinada por la siguiente ecuacion:

Z, =—= R (4.1)

Las ondas registradas, en ambos canales, se ajustan tanto en frecuencia, como
en amplitud y fase (procedimiento explicado en el capitulo 6, punto 6.2.5), de forma
que aplicando la ecuacién (4.1) obtendremos medidas de la impedancia compleja.
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Pero esta expresion debe ser corregida por dos problemas presentes en la
propia medida. En primer lugar ef “canal 1” presenta un retardo constante respecto al
“canal 07, lo que implica un incremento lineal de la fase medida. Este problema ha
sido tratado entre otros por Stich et al. (2001) al efectuar la localizacion relativa de
“multipletes” en la serie de Almeria de 1993-1994.

Por otro lado la impedancia calculada debe ser corregida por la que presenta el
propio “canal 17, en paralelo con la que preseata el circuito.

o Retardo del “canal 17,

La medida del desfase se efectud por un procedimiento similar al esquema
descrito en la figura 4.5, pero conectando ambos canales directamente al generador.

Tras ajustar la frecuencia, la amplitud y la fase de las ondas registradas,
obtenemos el desfase entre ambos canales, es decir, el retardo del “canal 17 respecto
del “canal 0” de la tarjeta utilizada. En la figura 4.6 se muestran los resultados
obtenidos y el ajuste.

DESFASE ENTRE CANALES

1 T T T
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Figura 4. 6.- Retado entre los canales de la tarjeta de adquisicion DT 322. El retardo entre el “canal 17
conectado a la entrada del circuito cuya impedancia se quiere medir, respecto al “canal 0” conectado a
la fuente de alimentacion es de 5 ms.

Del ajuste de los datos obtenidos resulta un retardo de Sms & 0.1 ps que debe
ser corregido antes de efectuar los célculos de impedancia.

e Impedancia del “canal 17.

La impedancia del canal se midié utilizando el esquema de la figura 4.5 y
utilizando como resistencias de carga de 10KQ y IMQ. En ambos casos se observo
que la impedancia del canal es muy alta y puede ser despreciada, no introduciendo
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variaciones de fase apreciables, a muy altas frecuencias, mayores a 30 Hz, la fase es
de .25 grados, por lo que puede despreciarse.

e Calculo de la impedancia RC-serie con preamplificador.

Siguiendo, nuevamente, el mismo procedimiento descrito hemos conectado la
impedancia de carga (RC serie) en paralelo con el circuito preamplificador.

Como ya hemos discutido en el punto 2.8.1, el efecto de la impedancia de
entrada del circuito preamplificador sobre la impedancia de carga del sensor (RC
serie) es practicamente nulo.

A partir del ajuste de los datos, figura 4.7, hemos obteniendo para la resistencia

de carga un valer de 9.56+0.01 K2, y para el condensador de 20.4%0.1 pF,
concordando con las tolerancias de cada elemento.

IMPEDANCIA RC-serie
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Figura 4. 7.- Impedancia de entracla del circuito preamplificador e impedancia de carga RC serie, es
decir, la impedancia total vista por el sensor.

432. MEDIDA DE LA FRECUENCIA PROPIA.
La mediada de la frecuencia propia, o del periodo libre, por medio de sefiales

stnusoidales aplicadas por la bobina auxtiiar, conduce a error debido al efecto de
acoplamiento magnético entre las bobinas principal y auxiliar (Alguacil, 1986).
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Alguacil (1986) determina la impedancia equivalente del sismémetro, cargado
con una resistencia de carga “R.”, vista desde sus terminales de salida:

ST (4 28 @)+ (G428 0, o))+ H 0l
Z =R ( é: ) (ML oW, 7 o) i C; 4.2)
’ $*+(F+28,0,)8" +( G +26,0, F+0))s + F o]

o

donde “R;” es la resistencia interna, “L.” la autoinduccién, “Ry” es la suma de¢ la
resistencia de carga y la interna, “G” la constante de transduccion, “&,” el
amortiguamiento a circuito abierto, y “®,” la frecuencia angular propia del sensor.

En el caso de que podamos despreciar la autoinductancia frente a la resistencia
total, la ecuacién anterior se simplifica (Alguacil, 1986):

R.R. s2+(Mi;~+2§m )s+o

2
Z, = . 4.3)

R, s° +(w +25. 0,)s+w,

La impedancia dada por la ecuacion (4.3) se vuelve real (fase nula) a la
frecuencia propia, por ello, eligiendo una resistencia de carga alta podemos
determinar el periodo libre por inyeccion de sefiales sinusoidales por la bobina
principal y observar cuando la entrada y la salida estan en fase.

riste procedimiento ha sido utilizado, entre otros, por White (1970) y Donato
(1971) utilizando el puente de Maxwell y un osciloscopio.

Mitronovas y Wielandt (1975) utilizan la observacion de la curva de Lissajous
producida en un oscifoscopio para la medida de la fase.

Alguacil (1986) indica que la precisién obtenida para la frecuencia propia por
utilizacion de este método puede ser algo mejor que el 1%. Debe observarse que
parte del error se debe al hecho de utilizar la ecuacion (4.3) aproximada, en lugar de
ia original (4.2) donde la impedancia no es puramente real a la frecuencia propia.

Utilizando el mismo procedimiento que el explicado en el punto anterior para
la medida de la impedancia de carga, hemos obtenido la impedancia de salida del
sensor Mark 1.4-C con una resistencia de carga de 1.016 MQ.

Aunque igualmente engorroso que los métodos indicados, nuestro
procedimiento presenta la ventaja de no utilizar ni un puente de Maxwell, que debe
ser balanceado previamentz, ni osciloscopio, facilitando enormemente los ajustes.

Por otro lado, la frecuencia de las sefiales sinusoidales inyectadas es medida
con gran exactitud mediante e! ajuste que explicaremos en el capitulo 6, mejorando

la precision dada por el propio generador de ondas.

I:n 1a figura 4.8 se muestran los resultados obtenidos, asi como el ajuste de las
ecuaciones (4.2) y (4.3).
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3

<10t IMPEDANCIA DE SALIDA DEL SENSOR
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Figura 4. 8.- Impedancia del conjunto sensor y resistencia dc carga (1.016 MQ) vista desde sus terminales
dc salida. En la figura se muestran, ademas, los ajustes obtenidos para de las ecuaciones (4.2) y (4.3).

Graficamente, la fase nula corresponde a una frecuencia de 1.2573 Hz,
mientras que el valor obtenido por ajuste de la ecuacion (4.2) es de 1.2570 Hz. Debe
observarse que al haber utilizado una resistencia de carga alta, la aproximacion dada
por la ecuacién (4.2) es vdlida hasta unos 5 Hz. A partir de esta frecuencia el error en
fase comienza a ser apreciable.

Por ajuste de la ecuacién (4.2) a los datos medidos, hemos obtenido todos los
parametros del sensor y que se relacionan en la tabla 4.1:

Pardmetro Valor Error Error Rel.
Cte. Transduccion | G (Volt./m/s) 266 +1 0.5%
Resistencia interna | R; (Q) 5458 +8 0.1%
Autoinductancia L (henrios) 3.5 +0.1 3.4%
Amort. Circ. abierto | &, 0.203 +0.003 1.4%
Frec. Propia fo (Hz) 1.257 +0.005 0.4%

Tabla 4. L.- Valores de los parametros del sensor Mark L4-C, obtenidos por ajuste de la ecuacién
(4.2) a partir de los datos medidos de impedancia (figura 4.8).

El error en la estimacion de la autoinductancia es elevado debido a que su
efecto sOlo se manifiesta apreciablemente a muy altas frecuencias, y difiere

ampliamente de su valor nominal de 6.05 henrios.
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Mitronovas y Wielandt (1975), Alguacil (1986) y Rodgers et al. (1995), entre
otros, utilizan la inyeccién de puisos de cordente por la bobina principal para la
medida de la frecuencia propia y el amoeriiguainiento.

Alguacil (1986) scfiala que ia respuesta al escalén para un sistema con pequefio
amcrtiguamiento {resistencia de carga elevada), no difiere si se toma en cuenta la
autoinduccion o no. Ademds, para sisiemas coi poco amortiguamiento se producirdn

scilaciones apreciables que permiten medir con mayor exactitud la frecuencia
propia.

La respuesta a un escal

aidn podemos obtenerla a partir de la funcidn de
transferencia dada por la ecuacion (2.6}, obleniendo:

u(t) = e a__i e sin(w, \/ 1 £%1) (4.4)
a)ﬂ '\/17_ 6

donde “G.” es la transduciancia efectiva, “a” la aceleracidon equivalente producida
por el escalon, y “E” el amortiguamiento vfechvo

Si llamemos “At” a la diferencia de tiempo entre los instantes en que la
respuesta criza por cero en ¢l mismo sentido, y siendo “D” el decremento
logaritmico entre dos méximos consecutivos, obteneros:

R
- ﬂ, PRI 5 Dz
)y D @5)
,_ () + D
? (A

tir caso de que el amortiguamiento sea 0.7 o mayor, es dificil medir el
decrementd logax itmico entre dos maxiimos, y se puede realizar entre un maximo y

un minimo sin mas que sustituir ¢n la ecuacién (4.5) el término “2n” por “n”
(Alguacil, 1986).

Siguiendo este procedimiento, v utilizando el esquema indicado por Rodgers et
ai (i% 9‘5) hemos registracde la respuesta ¢n el caso de una resistencia de carga de
68.0418) {figura 4.9).

La estimacion del amortiguamienic y de la frecuencia propia a partir de las
ecuaciones (4.5) presentan el inconveniente de que la presencia de ruido dificulta las
medidas, tanto de los cruces por cero comno del decremento logaritmico. Por ello, se
na realizado un ajusie de la ecuacion (4.4) por minimos cuadrados, una vez

tinsalizada.

isebemos considerar que incluso en ausencia de ruido, la resolucion temporal

se encuentra limitada por el pericde entre muestras (“T;”), aunque podemos
mejorarla por interpolacién de los datos en Jas proximidades de los cruce por cero.
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Figura 4. 9.- Respuesta al escal6n del sensor Mark L4-C con una resistencia de carga de 68.04 KQ.
Mostrandose el ajuste de la ecuacién (4.4) y la medida del decremento logaritmico y el intervalo entre dos
cruces por cero de igual sentido consecutivos .

Debido a que el instante en que se produce el escalén presenta la misma
incertidumbre temporal (“Ts”), hemos modificado la ecuacién (4.4) introduciendo
esie parametro como una de las incdognitas a determinar.

Partiendo de los valores nominales, hemos iterado el ajuste por minimos
cuadrados de la ecuacion (4.4) linealizada, hasta alcanzar el minimo error cuadratico
medio. Los resultados obtenidos se muestran en la tabla 4.11.

ﬁ’ ‘aiEf to
Ec. (4.5) 1.2541 0.2661 0.5000

Ec. (4.4) 1.25404:0.0001 0.2651:0.0001 0.4983+0.0001

Tabia 4. IL- Valores obtenidos para el amortiguamiento efectivo y la frecuencia propia, por ajuste de la
ecuacion (4.4) y por medida del intervalo entre cruces por cero y del decremento logaritmico. El
parametro “t,” indica el instante en que se produce el escalén, y como era de esperar, difiere del valor
tedrico er menos de un intervalo entre muestras, “T,”.

Debemos observar que el error, en la medida del intervalo entre los cruces por
cero, de un intervalo de muestreo (0.01 segundo) se traduce en un error del orden de
0.05 Hz en la estimacién de la frecuencia propia. Adicionalmente hay que afiadir el
error debido a la estimaciéin del decremento logaritmico, por ello este procedimiento
por medida directa no es aconsejable, obteniéndose mejores resultados mediante el
ajuste de la respuesta.
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4.34.

MEDIDA DE LA TRANSDUCTANCIA.

Aunque tedricamente podemos calcular el valor de la constante de transduccidon
y del amortiguamiento a circuito abierto a partir de los resultados obtenidos (Rodgers
et al., 1995), es preferible utilizar el método propuesto por Mitronovas y Wielandt
(1975) para obtener una mejor precision:

K =G (R.+R)=(5y =5, )(R.+R,) (4.6)

donde “&.” es el amortiguamiento eléctrico, “E.f” el amortiguamiento efectivo, y “K”
una constante proporcional al cuadrado de la transductancia.

Alguacil (1986) utiliza un procedimiento similar, efectuando una regresion
lineal de la ecuacién del amortiguamiento efectivo sobre los valores obtenidos para
diversas resistencias de carga:

GZ

=+ @ ——
S =5 20,M(R. +R)

@.7)

En la figura 4.10 se muestran los resultados del ajuste de esta ecuacion.

AMORTIGUAMIENTO
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B TR T
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04p-------- 7 ------ 1' -------
. : «  Amortig. Ohservado

Amortiguamiento efectivo
o
(9]

“3/ ------- ool L anstese any [
0.2 | ; ! |
| i 1

Admitancia total -4

Figura 4. 10.- Medida de 1a constante de transduccion y del amortiguamiento mecénico (a circuito
abierto) por ajuste de la ecuacion (4.7).

El amortiguamiento a circuito abierto, obtenido por este método, es de 0.200 %

0.002 (0.9%), algo mas impreciso que el obtenido en el punto 4.3.2, mientras que la
constante de transduccion es de 267.6 £ 0.7 V/m/s (0.26%).
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4.3.5.

4.3.6.

MEDIDA DE LA AMPLIFICACION.

Una vez determinadas todas las constantes del sensor, s6lo nos resta medir con
precision la amplificaciér: del sistema preamplificador para poder determinar la
respuesta total del sistema (ecuacion (2.21) o su version simplificada (2.22)).

Para elio hemos estimado su respuesta por comparacion de las sefiales
sinusoidales de entrada y salida del circuito preamplificador y filtro antialiasing. 1.os
resultados se indican en la tabla 4.111.

Ganancia seleccionable Frec. Corte (Hz) Amortiguamiento
9.706 | 31.323 | 101.111 800.04+0.03 1.2+0.4

Tabla 4. ITL.- Pardmetros de respuesta del circuito preamplificador, incluyendo el filtro antialiasing
(ecuaciones (2.15) y (2.20)).

Para los valores de ganancia sélo se han representado las cifras significativas,
siendo el error inferior a 0.001 en todos los casos. Como puede apreciarse, el
amortiguamiento presenta un gran error, debido a que las medidas se han efectuado a
frecuencias mucho mas bajas a la de corte del filtro.

RESPUESTA DEL SENSOR CON IMPEDANCIA DE CARGA.

A partir de los pardmetros estimados en los puntos anteriores podemos generar
la respuesta del sensor cuando se conecta a su salida la impedancia de carga (RC
serie), utilizando la ecuacion (2.12).

En la figura 4.11 se muestran las respuestas a partir de los datos obtenidos por
ajuste de la frecuencia propia (punto 4.3.2), y la correspondiente si utilizamos los
resultados de la medida del amortiguamiento (punto 4.3.3) y de la transductancia
(punto 4.3.4).

La diferencia méaxima obtenida enire ambas es de 0.13 dB en amplitud, y de
(.62 grados en fase. Por tanto, la eleccion del método de calibracién no es critica.

Aungue efectuar ambos procedimientos aumenta el nimero de pruebas en el
laboratorio, si elegimos los parametros con menor error obtendremos una respuesta
mas exacta (ver figura 4.11), aunque las diferencias entre todas ellas son muy
pequenas.

Sec observa la existencia de una pequefia resonancia en 1.418 Hz. (calculada a
partir del andlisis de los polos y ceros obtenidos) no prevista en el disefio original
(punto 2.5.5), y que la frecuencia de corte es de 0.868 Hz., algo superior a la de
disefio de 0.64 Hz. Este hecho se debe en gran medida a la alta frecuencia propia del
sensor, mucho mayor (25%) que la nominal de 1 Hz.

Para este sensor, la impedancia de carga (RC serie) produce un aumento del
ancho de banda en algo més del 30%.
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RESPUESTA DEL SENSOR CON IMPEDANCIA DE CARGA
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Figura 4. 11.- Respuesta del sensor de prueba con impedancia de carga RC serie utilizando diversos
valores de los parametros.

La ecuacion utilizada (2.12) en la estimacion de la respuesta puede ser
aproximada por sus polos dominantes. En la tabla 4.IV se muestran la ganancia y los
polos y ceros obtenido para el caso de utilizar los pardmetros con menor error.

GANANCIA (V/ms™) CEROS POLOS
-170.67 (£ 0.01) 0 (doble) : -4.95 (£ 0.06)
(-7.3093 e5) S5.1(x0.1) -3.177 (+ 0.003) + 5.56 (£0.08) j

-4282.7 (0.1)

Tabla 4. IV.- Ganancia, polos y ceros de la respuesta del sensor con impedancia de
carga. El polo indicado con asterisco puede despreciarse por estar mucho mas alejado
del eje imaginario que los polos dominantes (en caso de que no se desprecie para el
célculo de la respuesta, se debe utilizar la ganancia indicada entre paréntesis y con un
asterisco).

4.4. LA BOBINA DE CALIBRACION.
La determinacion de la respuesta por inyeccion de sefiales armonicas a través de la
bobina de calibracién, ha sido utilizado, entre otros, por Giner et al. (1992) para la

calibracién de la red de microsismicidad de Alicante.

Kim y Ekstrom (1996) estiman la respuesta por inversién del transitorio producido
por la inyeccién de pulsos por esta bobina auxiliar.
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Alguacil (1986) sefiala que el acoplamiento entre las bobinas principal y auxiliar
induce a errores en la respuesta del sistema.

Steck y Prothero (1989) proponen su utilizacién en la calibracion por medio de
inyeccion de sefiales binarias aleatorias, pero corrigiendo la respuesta por el mencionado
acoplamiento.

Nosotros hemos seguido el procedimiento indicado por Giner et al. (1992), pero
corrigiendo la respuesta obtenida por las medidas del efecto de acoplamiento realizadas
previamente.

Los resultados, mostrados en la figura 4.12, indican un decaimiento de la respuesta a
partir de unos 12 Hz, no siendo corregido totalmente por las medidas del acoplamiento
entre bobinas, en parte debido a que han sido realizadas con el sensor invertido (masa
bloqueada fuera de su posicion de reposo).

Por otro lado, el uso de la bobina de calibracién presenta el inconveniente de que

debemos suponer conocida la constante de transduccién de esta bobina, lo que puede llevar
a resultados poco exactos.

RESPUESTA DEL SENSOR CON IMPEDANCIA DE CARGA
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Figura 4. 12.- Respuesta observada del sensor con impedancia RC serie de carga, utilizando la bobina
auxiliar. Se muestran los valores medidos para el acoplamiento entre bobinas, la respuesta observada y la
corregida, y la respuesta estimada por ajuste de la ecuacion (2.13).
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GANANCIA (V/ms™) CEROS POLOS
-132(+2) 0 (doble) 27 (+2)
-34.3 (£ 0.2) S3.2(x02)+55*0.1)]

Tabla 4. V .- Ganancia, polos y ceros obtenidos por ajuste de la ecuacion
(2.13) alos datos corregidos por el acoplamiente entre la bobina auxiliar y
principal.

La frecuencia de corte para este sensor, incluyendo la impedancia de carga, es de
0.868 Hz., algo mayor a la esperada (0.648 Hz) tomando los valores nominales. Esto se

debe a la que la frecuencia propia del sensor es, como hemos visto, del orden del 25%
superior a la nominal de 1 Hz.

Asi{ mismo, se observa una ligera resonancia en 1.426 Hz. (calculada a partir del
analisis de polos y ceros) con una ganancia de unos 3 dB mayor que la correspondiente
para aitas frecuencias.

4.5, I.A CALIBRACION EMPIRICA.

l.a calibracion empirica no presupone ningin modelo para la respuesta del
instrumento, sino que Gnicamente presupone que el sistema es causal, lineal e invariante en
el tiempo, o al menos, invariante en el tieimpo que dura la calibracion.

Para los sistemas lineales € invariantes en ¢l tiempo, la funcién de transferencia viene
determinada por la relacion de la transformada de Laplace de la salida (funcidn respuesta)
a la correspondiente de la entrada (funcion excitadora), bajo la suposicion de que todas las
condiciones iniciales son cero (Ogata, 1980).

El principal problema al que nos enfrentamos para efectuar la calibracion empirica
es, por tanto, el conocimiento preciso de la sefial de entrada (velocidad del suelo).

Pavlis y Vernon (1994) desarrollan una técnica de calibracion por comparacion de
los datos de ruido sismico regisirados por dos sensores suficientemente proximos, siendo
conocida la respucsta de uno de ellos, y que describimos a continuacion.

El especiro de un sismograma, “si(t)”, registrado por el instrumento “i”, se relaciona
con el la velocidad del suelo, “e(t)” mediante la siguiente ecuacion:

S(0)=T(0) 4(0)E®) (4.8)

donde “T}” es la respuesta en velocidad del sismometro “i”, “A;” es la correspondiente del
sistema A/D, y “E” es el movimiento (velocidad) real del suelo.

Si dos sensores se sittian muy proximos, para poder suponer que el movimiento del
suelo es el mismo para ambos, la funcidn de transferencia entre ambos instrumentos es:

L) _5/(@) 4,@)

Z(w)= T
(@) Sy(0)-4/(o)

(4.9)

Si del instrumenio “2” conocemos la respuesta, podremos obtener la del otro por:
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T/(@) = Z(0) T, (@) (4.10)

que es independiente de la seiial “E” que se utilice.

Pavlis y Vernon (1994) obtienen buenos resultados tomando como sefial el ruido
sismico, y sefialan los principales problemas para la estimacion de la respuesta del
instrumento que se desea calibrar,

El primer problema que nos podemos encontrar es la componente DC debida al
efecto de los amplificadores y ai convertidor A/D. La forma més sencilla de eliminarla es
simplemente restando la media del registro, pero debe tenerse presente que la longitud de
cada ventana debe ser mucho mayor que el periodo més grande que podamos registrar (en
el caso de sensores de banda ancha STS2 es de 100 segundos).

El segundo problema se refiere a la estimacion de los espectros de la sefial. El factor
mas critico es la ventana elegida para su estimacion. Pavlis y Vernon (1994) utilizan una
ventana “4n” con forma de campana. La eleccion de este tipo de ventana se debe a que
proporciona una caida aproximada de 100 dB fuera de su ancho de banda.

Finalmente, el tercer gran problema se refiere a la estimacion de la respuesta entre
ambos instrumentos (ecuacion (4.9)). En primera aproximacién, podriamos estimarla
efectuando la media de los espectros obtenidos para cada una de las ventanas. Sin
embargo, es preferible efectuar una media ponderada para reducir los efectos de espireos
en los datos:

iwj Z;(@)
Z(w) =" 4.11)

2,

J=

donde los coeficientes “w;” son los pesos asignados a la estimacion “j”.

Pavlis y Vernon (1994) utilizan el siguiente estimador robusto de forma iterativa
(hasta tres veces consecutivas):

e Inicialmente estiman la respuesta entre ambos instrumentos como la
mediana de las partes reales e imaginarias.

® En la estimacion de los coeficientes s6lo se considera el modulo de los
residuos, (@) =‘ Z (@)~ 2j. (a))“ .

® Consideran como escala de error del proceso la distancia intercuantil dada
por: §,, = Fay, = Py - Es decir, entre el 75 y el 25% de la distribucion de los
residuos.

° Finalmente estiman los pesos de la ecuacion (4.11) mediante la siguiente
férmula:

108




W, = exp(-e 1)
- g (4.12)
X, = % s od= % PR = J2Lnd —\[2Ln(%)

NS cyantil de la distrubucion de Rayleigh, 2Ln(2N) .

siendo “o” el

Siguiendo esta técnica, hemos situado el sensor de corto periodo a calibrar junto al
*“Streckeisen STS-2” (a unos 75 ¢m.) de la estacion de Banda Ancha “SFS”, cuya respuesta
se conoce con precision. Si tenemos presente ademas que la respuesta de los instrumentos
de banda ancha presentan una respuesta plana en un mayor ancho de banda que los de
corto periodo, podemos estimar ¢l movimiento del suelo por inversion de su registro, y por
tanto. conocer la entrada (funcion excitadora) para el sistema de corto periodo.

El cuadrado de la magnitud de la coherencia (MathWorks, 2000) entre dos sefiales
viene dada por:

_ lSlz(w)z
12778 T N (4°13)
Si(@)- S5y, (@)

donde “S;,” es la densidad espectral cruzada, y “C;2” es un namero (entre 0 y 1) que
proporciona una medida de la correlacion entre las dos sefiales a la frecuencia angular “o”.

Esta definicion difiere de la utilizada por Pavlis y Vernon (1994) para estimar la
bondad del procedimiento:

premu— (4.14)

donde “S” y S,/ son las potencias de la salida y de los residuos respectivamente.

Come hemos mencionado, la mision de los pesos de la ecuacion (4.11) es la de
reducir el efecto de espureos en los datos. Si alguno de los registros contiene algin
espareo, éste afectard a la estimacion de su espectro y por tanto a la correspondiente
respuesta entre ambos instrumentos. Pero en este caso, la coherencia, definida por la
ecuacion (4.13), entre ambos disminuira.

Pazos y Alguacil (2000) aplicaron la coherencia dada por la ecuacion (4.13) como
funcidén de peso para calibrar las estaciones de corto periodo de la red ROA, obteniendo

respuestas con el mismo orden de precisidn que utilizando los pesos descritos en Pavlis y
Vernon {1994).

iLos resultados obtenidos por ambos métedos, utilizando los datos de ruido
registrados durante mas de 2 horas, sc muestran en la figura 4.13. El ajuste de la respuesta
se realizd siguiendo el método de Pazos y Alguacil (2000) sobre los datos con una
coherencia mayor del 90%.
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Como se aprecia en la figura, la coherencia es superior al 90% en la banda que se
extiende desde 0.3 hasta aigo mas de 15 Hz.

Pavlis y Vernon (1994) obtienen una mejor coherencia a altas frecuencias al
comparar el ruido registrado por los sensores GS-13 y L-28, pero debemos recordar que
utilizan una definiciéon diferente (ecuacion 4.14). Sin embargo, al comparar dos sensores
horizontales 1.-28, con una separacién de un metro (similar a la utilizada en nuestro
experimento), obtienen una coherencia muy baja para las altas frecuencias.

Los resultados del ajuste de una funcidén de transferencia de tercer orden, con tres
ceros (uno doble en el origen) y tres polos (uno real y dos complejo conjugados), se
muestran en la tabla 4. VI:

 GANANCIA(V(ms™) CEROS POLOS
-134.9 (4 0.3) 0 (doble) -14.4 (£ 0.17)
-19.31 (+ 0.03) 3.4 (£0.14) + 542§ (£ 0.07)

Tabla 4. VI .- Ganancia, polos y ceros obtenidos por ajuste de la una funcion de
transferencia de tercer orden.

Como ya mencionamos, para frecuencias inferiores a 0.3 Hz. y para las superiores a
15 Hz, los registros de ruido no presentan una alta coherencia. A bajas frecuencias el ruido
del sensor (punto 2.10) es el causante de la pérdida de coherencia, mientras que a alta
frecuencia (a partir de unos 40 Hz) se debe a la actuacion de los filtros FIR de los sistema
de adquisicion (tanto del Quanterra de la estacion de banda ancha, como de los filtros FIR
del CS5322). Adicionalmente se observa una pequefia interferencia en torno a 25 Hz
debido a la fuente de alimentacién (onda rectificada), ya que en estos experimentos no se
utilizaron baterias.

Pavlis y Vernon (1994) observan también desacuerdo entre las respuestas, tedrica y
la observada, a partir de unos 10 Hz., atribuyéndolo a un efecto de distinto acoplamiento
mecanico y tal vez a influencia de modos propios de vibracion del pilar. Creemos que estos
efectos requerirfant un estudio mas en detalle.

En fa figura se observa, al igual que en los métodos anteriores, una resonancia en
1.418 Hz., mientras que la frecuencia de corte es de 0.858 Hz.

4.6. COMPARACION DE RESULTADOS Y DE LOS REGISTROS.

En los puntos anteriores hemos discutido varios métodos de calibracion del sensor.
[L.a calibracién paramétrica proporciona resultados precisos, pero requiere la utilizacion de
amplio material de laboratorio ¥ numerosas pruebas. La utilizacién de la bobina auxiliar
precisa corregir por el efecto de acoplamiento entre bobinas, pero para estimarlo debemos
bloquear la masa invirtiendo el sensor, por lo que las correcciones a altas frecuencias se
subestiman, Finalmente, el método empirico Ginicamente requiere disponer de un sensor
bien calibrado, pero presenta la limitacion de que la respuesta se subestima a partir de 10 ¢
15 Hz por falta de coherencia entre ambas salidas.
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En la figura 4.15 se representan las respuestas obtenidas por los tres métodos
descritos. En el caso de la respuesta paramétrica se representa Unicamente la
correspondiente a los parametros obtenidos con menor error.

RESPUESTAS OBTENIDAS
50 A R - T

T T T T ST

Vims™ (dB)

Respuesta para el sismo de Sanlucar ‘
10 } - : === Bobina Auxiliar R
—— Calibracion Empirica
0---——: --.~ . .= Calibracion Parametrica N —
0 e - - - - - =

Fase (grados)

-180

-1 0

7 i 1
10 10 Frecuecnia (Hz.) 10

Figura 4. 15.- Comparacién de la respuesta paramétrica con la empirica y la obtenida por medio de la
bobina de calibracién. Se presenta la respuesta en amplitud estimada a partir del sismo de Sanltcar de
Barrameda del 18 de Julio de 2003 a las 21:23:21, mb=3.7.

Al comparar las respuestas instrumentales correspondientes a los tres métodos,
observamos que para frecuencias superiores a la resonancia la respuesta paramétrica se
mantiene por encima de las otras dos en el orden de tres decibelios. Algo menos acusada es
la diferencia en fase que se mantiene siempre inferior a seis grados.

Por otro lado, la respuesta empirica es similar a la obtenida utilizando la bobina de
calibracién. Las diferencias en amplitud son inferiores a 0.5 dB, y en fase se mantienen por
debajo de 4 grados.

Los tres métodos presentan practicamente los mismos polos complejos conjugados
pero hay grandes diferencias en la ubicacion del polo real y el cero real no nulo. En el caso
de la calibracion paramétrica existe una cancelacion practica, mientras que esta
consideracién no puede efectuarse en los otros dos métodos.

Tanto la calibraciéon paramétrica como la empirica presentan una frecuencia de
resonancia de 1.418 Hz., siendo algo mayor (1.426 Hz.) en el caso de uso de la bobina

auxiliar.

La frecuencia de corte es del orden de 0.86 Hz. en los tres casos (0.868 en el caso de
la bobina auxiliar y la calibracion paramétrica, y 0.858 Hz para la empirica).
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Finalmente, en la figura 4.16 se muestran los registros filtrados paso bajo (12 Hz.)
del sismo de Sanlucar de Barrameda del 18 de Julio de 2003 a las 21:23:21, y mb=3.7.

El registro del sistema desarrollado (RC serie) presenta el mayor nimero de cuentas
debido a la amplificacion seleccionada (19.05 para el preamplificador y 1.56 del fitro
antialiasing). En el caso de la estacion de corto periodo, la amplificacion es de 1062, pero
la conversion a digital es de 12 bits.

El registro del corto periodo aparece cortado debido a que el algoritmo de deteccion
utilizado por la red de corto periodo subestimé el tiempo de ceda.
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5.1.

INTRODUCCION.

Una sefial analégica es una representacion de una magnitud fisica variable mediante
una variable eléctrica. Una sefial digital es asimismo otra representacion del mismo objeto
mediante una serie numérica, que puede ser representada en diversos dominios,
dependiendo de las caracteristicas que deseemos estudiar o el tratamiento que convenga
hacer.

Las transformadas integrales transforman una sefial temporal “f(t)” a un nuevo
dominio, generalmente al plano de la frecuencia “F(w)”. En este dominio podemos analizar
el contenido espectral de la sefial y caracterizarla en funcién de la frecuencia. Muchas
ecuaciones diferenciales que describen la respuesta dindmica de sistemas, por ejemplo, se
transforman en el dominio de la frecuencia en ecuaciones algebraicas.

La transformada de Fourier ha sido, es y continuara siendo una de las herramientas
mas ampliamente utilizadas para representar las sefiales estacionarias en el plano de la
frecuencia (Mallat, 1998). Asi, una sefial sinusoidal representada en el plano de Fourier
queda perfectamente definida por un Gnico coeficiente complejo “A”, correspondiente al
vector base “8(f-f;)”, donde “f;” es la frecuencia de la sefial.

Pero debemos observar que lo que mds nos llama la atencidon son las sefiales
transitorias: el claxon de un camion que suene repentinamente sobresalta nuestros sentidos,
mientras que ¢l continuo y mondtono ruido de un motor pronto es olvidado sin que le
prestemos la mayor atencion. De hecho son estas sefiales transitorias o las variaciones
temporales de sefiales casi-estacionarias las que aportan mas informacion.

Las sefiales sismicas de los terremotos son altamente no-estacionarias. De la propia
definicién de la transformada de Fourier no se puede obtener ninguna informacion sobre la
evolucion de las caracteristicas espectrales o la posible ocurrencia de un evento localizado
en el tiempo (Flandrin, 1987).

La transformada integral ““‘deal” seria aquella que de informacién puntual de la sefial
sobre su contenido espectral en c¢ada instante, pero sabemos que tal transformada no puede
existir debido al principio de incertidumbre de Heisenberg (una discusion detallada puede
encontrarse en Mallat, 1998).

La transformada wavelet es una buena aproximacion en este sentido, ya que
proporciona informacién simultanea en ambos dominios, tanto en el temporal como en el
de la frecuencia.

Revisaremos en este capitulo las principales transformadas integrales, mas
comUnmente utilizadas en el campo de la sismologia, poniendo especial énfasis en la forma
en gue cada una descompone el plano tiempo-frecuencia, es decir, las propiedades de
localizacion temporal y en frecuencia que cada representacion proporciona.

5.2. LA TRANSFORMADA DE FOURIER.

En 1807, Fourier presenia su desarrollo en serie de cualquier sefial periddica,
teniendo un gran impacto en el anélisis matematico, en la fisica y en el campo de la
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ingenieria. Posteriormente se generaliza esta transformada a sefiales no periddicas,
surgiendo la transformada de Fourier y su inversa, definidas de la siguiente forma:

F(w) = J: FHe™dt
| | (5.1)

N wt
fiey=o- [; F(w)e™ dw

La transformada “F(w)” representa la sefial en el plano de la frecuencia, donde las
funciones base son senos y cosenos (exponencial compleja), sin proporcionar informacion
temporal (duracién infinita de las funciones base), mientras que la representacion, “f(t)”” en
la base euclidea (cuyas funciones base son deltas de Dirac) localiza de forma precisa en el
tiempo pero no da informacién sobre la frecuencia.

Esta transformacion presenta numerosas e interesantes propiedades, ampliamente
conocidas (pe. Hernando Rébanos, 1982; Papoulis, 1986; Scherbaum, 1996; Mallat, 1998),
por lo que las omitiremos.

52.1. LA TRANSFORMADA DISCRETA DE FOURIER (DFT).

Los registros digitales se encuentran formados por una secuencia de N
muestras tomadas a intervelos regulares separados en T=1/fy, (siendo fi, la frecuencia
de muestreo). Desde el punto de vista del Algebra, esta secuencia se puede
considerar como un vector del espacio Z" y su descripcion en la base euclidea toma
la siguiente expresion:

fIn]={f10}, f1L.... /IN =11} Zf[n]a (5.2)

donde f[n]= f(nT) son las muestras de la seflal tomadas a intervalos
regulares “nT” (0 < n <N).

En esta representacion, cada coeficiente queda perfectamente localizado en el
tiempo. lo que permite datar con precision las llegadas de las diversas ondas, hecho
esencial, p.e., para obtener buenas localizaciones hipocentrales.

Al iguai que para el caso de sefiales continuas, para conocer las propiedades
espectrales de la sefial, es usual la utilizacion de la bien conocida transformada
discreta de Fourier (DFT, normalmente mediante el algoritmo de su transformada
rapida, FFT) representando la sefial en el plano de la frecuencia. Las ecuaciones de
transformaciéon podemos encontrarlas en numerosos textos, y salvo diferencias en los
factores de normalizacion {escala) vienen dadas por:

~ :V—l jonk
Flk)=Y" fln]-¢"*" 0<k<N
"1=°N | (5.3)
fln]= —Z Flk1- €™ 0<n<N
N &

En este plano, las coordenadas del vector transformado, F[k], proporcionan
informacién precisa sobre el contenido en frecuencia de la sefial (localizacién en
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5.3.

De la figura deducimos que la representacién euclidea presenta maéxima
localizacion temporal pero sin resolucién en frecuencia, en el caso de la
Transformada Discreta de Fourier (DFT) la situacion se invierte (maxima
localizacion en frecuencia sin resolucién temporal), y para la transformada STFT la
situacion es intermedia, pudiendo aumentar la resoluciéon en uno u otro sentido en
funcién del tamafio de la ventana elegida.

Finalmente cabe indicar que sélo los coeficientes de las transformadas DFT y
STFT que localicen frecuencias inferiores a la de Nyquist son relevantes (los N/2+1
primeros si N es par, o los (N+1)/2 primercs si N es impar), ya que al ser una sefial
real, la transformada es par en modulo e impar en fase. Es decir, la maxima
frecuencia de la que podemos obtener informacién es la frecuencia de Nyquist (el
desarrollo matematico podemos encontrarlo en numerosos textos, como por ejemplo
Papoulis, 1986; Hernando Rabanos, 1982).

LA TRANSFORMADA WAVELET (WT).

La transformada wavelet continua (WT) de una sefial “f(t)” con respecto a la funcién
wavelet “y(t)” viene determinada por:

- 1 * [_b +
Wf(b,a)z—\/—;-.l‘f(t)t// (T)dt beR,aeR —{0}

{ l 1 i=b da
0= §Lweoguie)n (5.5)
e lre”
C, b " dw

donde el asterisco indica complejo conjugado, el parametro “a” define la escala y “b” el
tiempo, y “¥(w)” es la transformada de Fourier de la funcién wavelet.

Obsérvese que si elegimos w(f)=e" la ecuacion anterior se convierte en la

transformada de Fourier tomando b=0 y siendo w=1/a, por tanto, la escala es
directamente proporcional al periodo.

Pero la funcion wavelet debe cumplir, entre otras, dos condiciones: tener energia
finita (por tanto, media nula) y desvanecerse en el tiempo. Estas dos condiciones significan
que la wavelet deberia oscilar como una pequefia onda, por lo que las funciones seno y
coseno de Fourier no son realmente wavelets (Meyer, 1987).

Grossmann et al. (1987) analizan las propiedades de localizacién en tiempo y
frecuencia para esta transformacién en el plano escala-tiempo si elegimos una funcion
“Wy(t)” que se desvanece fuera de unos intervalos de tiempo (£, a L) y de frecuencia
determinados (Wi, @ Wigr). LOS resultados se esquematizan en la figura 5.3.
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Figura 5. 4.- Ejemplo de funciones utilizadas por la STFT y la WT. A la izquierda las funciones base de
Fourier, con ventanas Hanning de 100 puntos, para las frecuencias centrales de 5 y 13 Hz. (frecuencia de
muestreo de 100 mps, “Af=1 Hz.”). A la derecha la funcién wavelet “Daubechies-6" para frecuencias
centrales similares (“Af=3.675 y 12.5 Hz. respectivamente”).

53.1. LA TRANSFORMADA DISCRETA WAVELET (DWT).

n el campo discretc, tanto la escala “a” como el factor de traslacion temporal
“b” se encuentran cuantizadas (a = 2, j=0,1,..J, siendo J el numero total de escalas)
(b=2"m, m=0, 1, N/2). La escala se cuantiza de forma exponencial y el factor de
traslacion uniformemente proporcional a la escala, con objeto de que las cajas de
Heisenberg cubran totalmente el plano tiempo-frecuencia.

La funcién wavelet (0 madre wavelet) viene dada por (comparar con (5.5)):

| n—2"m Jj=01,..J
‘/’.,m[n]—\/?w[ > Atj 0L (5.6)

donde "N es el nimero de muestras, “At” el intervalo entre muestras y el factor de
traslacion es dependiente de la escala ““j”.

Al haber limitado el factor de escala hasta un maximo "2, para poder
describir la sefial es necesario introducir una nueva funciéon llamada “funcion de
escala o padre wavelet, §(t)” que de cuenta de la informacion a escalas mayores

(frecuencias bajas), y que viene determinada por la siguiente relacion en el campo de
la transformada de Fourier:

gl = |

donde el simbolo “*” representa la transformada de Fourier.

pawf £ 5.7)
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Si la wavelet se diseiia apropiadamente, la DWT puede ser calculada mediante
un rapido algoritmo basado en un banco de filtros FIR (respuesta impulsiva finita),
que sigue el esquema de la figura 5.5.

Figura 5. 5.- Esquema del banco de filtros de analisis wavelet, donde E[n] = h[—- n]” y

* g:[ﬂ} = g[— il]” representan filtros FIR paso bajo y paso alto respectivamente. Los cuadrados representan
convoluciones v los circulos decimacién por un factor de 2.

Debe observarse que en cada etapa, el namero de coeficientes de cada una de
las salidas del banco de filtros se reduce a la mitad. El filtro “h” se encuentra
asociado a la funcion de escala, mientras que el “g” se asocia a la funcion wavelet.

Ademas, es posible una perfecta reconstruccién de la sefial original
(transformada inversa) mediante un banco de filtros similar (figura 5.6).

Figura 5. 6.- Esquema del banco de filtros de sintesis wavelet, donde “ A [n Ty gN[n] ” representan fos

filtros FIR paso bajo y paso alto respectivamente asociados. Los cuadrados representan convoluciones y los
circulos la intercalacion de ceros.

En el caso mdas general (wavelets biortogonales) este banco de filtros de
sintesis o reconstruccion pueden diferir de los utilizados en el anélisis. Si la funcion
wavelet elegida es ortonormal (como supondremos en lo que sigue), ambos bancos

de filtros coinciden (E [n] = h[n],§[n]= g[n]), lo que se traduce en que el conjunto de
funciones {l//jm,ﬁ ,m} forman una base ortonormal del espacio Z", siendo N el niimero
de muestras de la sefial original.
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En la figura 5.7 se muestran algunos ejemplos de los filtros FIR utilizados por
wavelets ortogonales (Daubechies de orden 6) y biortogonal de orden 3
(reconstruccion) y 9 {descomposicidn).
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Figura 5. 7.- Wavelets y sus filtros FIR asociados. A) En la parte superior se muestra la funcién wavelet
“Daubechies de orden 6” y su funcién de escala, ast como los filtros (y su espectro) utilizados en la
descomposicion y reconstruccion. Debe observarse como los filtros de reconstruccién son el reflejo

especular de los de analisis o descomposicion. B) Idem para la wavelet “biortogonal” de orden 3 y 6.
Sefalar que fas wavelets biortogonales presentan funciones duales para la perfecta reconstruccion y por ello
los filtros de sintesis difieren de los utilizados en el analisis.

En el célculo del espectro de los filtros FIR se ha supuesto una frecuencia de muestreo de 100 Hz, y la

magnitud se

presenta en decibelios
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a2

b

Por tanto, en las wavelets ortonormales podemos interpretar la transformada
como un cambio de base, donde los coeficientes “d;” representan los detalles a la

escala “j” (en realidad a = 2') y los “a)” representan la aproximacion de la sefial en la
escala "J™:

d,f [771] = <ao > V/{m > aJ [HI] = <aa » ¢Jm> (5'8)

siendo “‘a,” la sefial original, y “m = 0,1...,N/2””. Es decir, cada coeficiente es la

proyeccion del vector “ag” del espacio vectorial Z sobre los nuevos vectores de la
i |

base ortonormal {W_,-m B -

La perfecta reconstruccion de la sciial criginal viene dada por:

A !
7o) 5
AN =
a,=p, Z d./ [I?Z]I,V_,.m + Z d; [’n]¢/m (5.9)
=l ﬁ:O , (n=0
o, Py

es decir, la sefial original es la suma de los detalles “Qy” y la aproximacion “P,”, que
se puede interprctar como la descomposicion de la sefial en suma de la salida de un
banco de filtros paso banda (Qj) y uno paso bajo (Py). En el caso de las wavelets
biortonormales, las funciories wavelet y la funcion de escala utilizadas en la ecuacion
(5.9) difieren de las de la ecuacion (5.8).

Un completo desarrollo matematico de la teorfa de la transformada wavelet,

tanto continua como discreta, puede ser encontrado en Mallat (1998) o Frazier(1997)
entre otros.

l.a eleccion de la wavelet debe ser elegida en funcion de la sefial. La idea es
que la energia se concentre en cl menor niimero de coeficientes, por ello el aspecto
de la wavelet debe parecerse a la sefial que queramos analizar, en nuestro caso, las
ilegadas de las ondas sismicas (Anant y Dowla, 1997), pero la eleccidén no parece ser
tan critica (IFedorenko and Husebye, 1999).

Pazos et al. (1998) indican la capacidad de concentracién si se elige una
wavelet que se asemeje a la sefal analizada, de forma que el niimero de coeficientes
significativos sea pequefio. y por tanto la energia se concentre en pocos coeficientes.
Este es el principio en que se basan muchos algoritmos de compresion de datos.

DESCOMPOSICION DEL PLANO TIEMPO-FRECUENCIA.

De las ecuaciones (5.6) y (5.8) se puede deducir facilmente que el intervalo
entre los cocficientes dc la transformada varia con la escala, siendo de “2”, de forma
que la localizacion temporal disminuye al aumentar la escala (al disminuir la
frecuencia).
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53.3. DIAGRAMAS EN ARBOL (WAVELET PACKETS).

A)

El banco de filtros utilizado en el andlisis (figura 5.5) puede aplicarse también
sobre los detalles “d” en lugar de hacerlo sobre la aproximacion, como se ha
supuesto hasta el momento, obteniendo un diagrama de descomposicion (arbol)
diferente.

De esta forma, cada coeficiente de la aproximacion, obtenida en el nivel “j+17
a partir de la sefial “d;”, viene representado por una caja de Heisenberg que ocupa el
doble espacio temporal y la mitad inferior del ancho de banda, mientras que los
nuevos detalles ocupan el mismo ancho temporal y la mitad superior de la banda
original del nivel anterior.

La perfecta reconstruccion de la sefial es posible utilizando el mismo diagrama
de sintesis representado en la figura 5.6.

En la figura 5.9 se representan las diferentes diagramas de drbol posibles hasta
el nivel “J=2”, donde las ramas o flechas representan el filtro paso bajo o alto segiin
su tendencia hacia la izquierda o hacia la derecha respectivamente.

B)

/\ ./\ /\

N AN N

Elgura 5. 9.- Esquema de las posibles descomposiciones wavelets para el nivel “J=2". A) Descomp051c1on

wavelet. B) Descomposicion completa. C) Descomposicién en aproximacion a nivel 1y detalles.

El nivel se indica mediante el subindice y el nimero de nodo mediante superindice, habiendo omitido el

superindice cero (aproximaciones).

Debe observarse que el nimero de nodos posibles en el nivel “L” es de b
numerandose de izquierda a derecha desde cero (aproximacién, y hemos omitido el
superindice) hasta 2"-1. Dependiendo del tipo de arbol elegido, el nimero de nodos
finales de la descomposicion varia

Si la funcion wavelet elegida es ortonormal, el conjunto de funciones

generadas por cualquler tipo de descomposicion (drbol), conjuntamente con sus
despiazadas ‘m”, forman una base ortonormal del espacio Z", donde las funciones

JZE2] .
“¢! =g, novarian, y las “y7” vienen dadas por:

Vb=l -2
- S elivi -4

(5.10)

siendo [n] =¥ [n].
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La reconstruccion de la sefial puede ser efectuada a partir de la reconstruccion,
de forma independiente, de cada una de los detalles y de la aproximacion mediante
una expresion similar a la dada en la ecuacion (5.9).

La eleccion del mejor arbol suele basarse en algoritmos que minimizan alguna
funcion que represente la entropia de la sefial (Misiti et al., 2000) y que verifique
alguna propiedad de tipo aditivo, aunque otros criterios han sido utilizados, como por
ejemplo maximizar el nivel de sefial-ruido, SNR (por ejemplo: Pazos ¢t al., 2000;
Galiana et al., 2000}.

Como ya se indicd, si la wavelet es ortonormal, ¢l nuevo conjunto de funciones
“ {g//j,’,gt,} M<J,0<j<J " (pera todos los nodos del arbol “(j,p)” elegido)

N 1 ;o . ~ .
forman una base de 7, v el andlisis y la sintesis de la sefial pueden ser interpretados
como un cambic de base:

dy [m]= <a0 1] W [n =2/ /nb ay, [m] = <a0 ] ¢[n ~2M mb
v el i \
aq[n]= Z 2 dj [m]‘//f [’7» -2/ m] + Z >, [mley, [n ~2M m] (5.11)

(.f,P)&=0 Lm:O

(
Q7 P

v

El andlisis multiresolucion no es més que considerar la sefial descompuesta en
- o
suma de los vectores “Q7” y “PF,”. Cada uno de estos vectores puede ser

considerado como la salida de haber aplicado un banco de filtros lineales, paso
banda, que cubren la totalidad dei espectro y que presentan la particularidad de que la
suma todas las salidas es la perfecta reconstruccion de la sefial.

5.4. APLICACION A LOS REGISTROS SISMICOS.

En el andlisis de las sefales sismicas pueden interesarnos muchas diferentes
caracteristicas en funcion de las propiedades que deseemos estudiar. Asi, por ejemplo, si
queremos datar las diversas llegadas de ias ondas, la eleccion de la representacion euclidea
presenta la mayor resolucidén temporal.

Para el andlisis de las caracteristicas espectrales se utiliza la transformada de Fourier,
si bien hay que sefialar que ésta suele efectuarse sobre una ventada de pequeiia duracién,
normalmente para analizar un determinado tren de ondas. Bakun y Jonson (1970) utilizan
el espectro para discriminar explosiones de sismos naturales. Caton (1998) analiza el factor
de escala para obtener amplitudes del espectro de Fourier correctas. Solomon (1994)
estudia el nivel sefial ruido vy la distorsion armonica de trenes de onda mediante la DFT en
funcion del tamafio de la ventana utilizada.

El analisis de caracteristicas no estacionarias puede ser efectuado mediante la STFT.
Rogers y Stephens (1995) la utilizan para efectuar medidas de amplitud espectral en
tiempo real sobre sefiales volcanicas, Margheriti et al. (2000} la utilizan para el estudio de
efectos de sitio, Ibafiez et al. (2000) para clasificar diferentes eventos volcanicos.






Como puede observarse, la representacion que presenta el menor numero de

coeficientes significativos es 1a DWT, donde la energia de la sefial se concentra en torno a
una ventana que se extiende de 20 a 30 segundos.

En la representacion STFT, la energia se concentra un intervalo algo mayor. Tanto la

resolucion en frecuencia como la localizacién temporal dependen ampliamente de la
duracion y tipo de ventana elegida.

La DWT, segiin la descomposicion wavelet, presenta una gran resolucion temporal a

altas frecuencias, donde el ancho de banda de cada coeficiente es grande. La
descomposicion del plano tiempo-frecuencia puede mejorar utilizando las “wavelet
packets” de forma que el arbol utilizado maximice la concentracion de energia de la sefial
analizada.

5.5
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6.1.

6.2.

INTRODUCCION.

Como cualquier proceso en la Naturaleza, los registros sismicos estan afectados por
ruido, debido principalmente a fuentes naturales (viento, corrientes de agua, mareas, etc) o
a fuentes artificiales (trafico, industria, etc). El ruido estd siempre presente aunque algunas
veces sea despreciable en comparacion con la sefial sismica.

Por otro lado, ruidos transitorios y de muy corta duracion, ‘spikes’, pueden
contaminar el registro. Son causados principalmente por la transmision de datos analogicos
via radio, aunque también pueden encontrarse en sistemas digitales.

El ruido varia con el tiempo, la estacion del afio y es diferente en cada estacidon
sismica, por lo que es muy dificil construir un modelo matematico que lo represente, p.e.,
Bormann et al (1997) comparan el ruido de varias estaciones de la red sismica regional de
Alemania (GRSN), Cesca (2001) estudia la variabilidad del ruido de la estaciéon SFUC de
la red VBB ROA/UCM/GEOFON.

Uno de los objetivos del procesado de datos sismicos es la separacion, en la medida
de lo posible, de la sefial y ruido. Todos los programas de procesado de sefiales incluyen la
aplicacion de diversos filtros digitales (paso alta, paso banda y paso baja, normalmente no
incluyen filtros de rechazo de banda), bien de forma automadtica, bien a juicio del analista.

Los filtros lineales tratan cle minimizar el efecto del ruido, pero reducen el ancho de
banda de la sefial. Estos métodos se basan en la transformada de Fourier, por tanto,
cualquier perturbacion en uno de sus coeficientes afecta a la totalidad del registro.

Las propiedades de localizacién de la transformada wavelet (capitulo 5) permiten el
disefio de filtros tanto lineales como no lineales, donde la modificacion de alguno de los
coelicientes sélo afecta a la ventana temporal que lo soporta (Pazos et al., 2000).

FILTROS LINEALES.

Cualquier filtro digital linear y causal presenta una funcion de transferencia, en el
dominio de la transformada “z”, dada por la ecuacion (3.7) y cuya ecuacion de diferencias
viene dada por la ecuacion (3.8). Ambas ecuaciones Jas reunimos en la siguiente ecuacion:

%
Y(z) _ = _b bz 4w by
N

H(z)= Y0 -

—k l+a]z"l+...+aNz_ ©.1)

M N
yln}= ij -x[n—j}—Zak ylr—k]
=0 =l

‘o i / - . N
donde “z =¢"""/"/»” siendo f, la frecuencia de muestreo.

Si existe algin coeficiente “a;” no nulo, el filtro se encuentra realimentado y su
respuesta impulsiva es infinita (filtro 1IR), mientras que si todos los coeficientes “ay” son

nulos, la ecuacién de diferencias queda reducida al primer sumatorio, la salida sélo







Ambos métodos obtienen filtros digitales que se aproximan al original analdgico. La
aplicacion directa de la relacion entre ambas transformadas, z =e"" , es poco practica, ya
que se obtendrian relaciones transcendentales (Plesinger et al, 1996).

Debe observarse que los filtros digitales presentan una respuesta espectral periddica,
por lo que antes de efectuar la transformacién de un filtro analégico paso-alto o de
supresion de banda debemos ser cuidadosos para que no se produzca el efecto de
contaminacion (aliasing).

Una forma de evitar este irconveniente es disefiar siempre filtros digitales paso bajo
y posteriormente transformar la frecuencia utilizando las ecuaciones mostradas en la
siguiente tabla {Oppenheim y Schafer, 1975):

Tipo de filtro Transformacién Formulas de diseiio
2as0-bai ey —1 . 8-
Paso-bajo o VAR sin( ﬁzfz)
-7 7l =T
Paso- - @
Paso-alto AR COS( n;ajp_)
L - o= 22
71 @,
Paso-banda 77t 2ak 77l k) @yt
— LT+ cos(=5—+ - 9,
B L °k+l7afk 1k+l o= (w zw )— k = COt(wz2wI ) ’ tan(—ZI_)
.} =2 2tk -1 y R
ﬂfll -A—kTZ +1 COS('—T‘
Supresor de banda 77 2a 7b 1k @3ty
i e+ cos(*™ - )
= ﬁk+l - I/c+l ;o (m 2m ) ko= tan(a’zz“’x ) ,tan(_zﬂ)
Ik 72 20 7t i
- - i Z 4+l cos(=;

Tabla 6. L- Transformaciones de un prototipo de filtro digital paso-bajo con una frecuencia de corte “9,”,
donde “w,” representa la nueva frecuencia de corte deseada, v “@,”y “@,” las frecuencias de cotte alta y
baja, respectivamente. “Z” es la variable compleja del nuevo sistema, mientras que “z” es la correspondiente
al sistema original.

6.2.1. FILTROSIIR CLASICOS.

Los sistemas de registro analdgicos tradicionales suelen disponen de una
baterfa de filtros, tanto paso-bajo como paso-alto, con diversas frecuencias de corte
prefijadas {Alguacil, 1986), de forma que combinandolos adecuadamente se pueda
sintetizar cualquier tipo.

Los sistemas de procesado de seflales suelen implementar filtros TIR
equivalentes a los utilizados en los sistemas analdgicos, aunque incorporan ademas
nuevas técnicas de filtrado.

Nosotros revisaremos los principales filtros 1IR, mas cominmente utilizados,
indicande en cada caso sus principales caracteristicas. Aunque los filtros son
descritos en el dominio de la transformada de Laplace (analdgico) su conversion al
dominio digital puede realizarse facilmente mediante la transformacion bilineal
(ecuacion (6.2)) y la posterior transformacion en frecuencia siguiendo la tabla 6.1.

Para poder comparar las caracteristicas, normalizaremos la ganancia a la
unidad, la frecuencia de corte (digital) a 0.5Hz, y supondremos una frecuencia de
muestrec de 2 Hz.
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e FILTRO BUTTERWORTH.

Los filtros Butterworth se definen por la propiedad de que su respuesta en
amplitud es maximamente plana. El cuadrado de la magnitud del filtro analégico
paso bajo tiene la siguiente forma:

HE) =5 (6.3)
_] c

siendo “w.” la frecuencia angular de corte, y “N” el orden del filtro.

Cuanto mayor es el orden la respuesta es mas abrupta y permanece mas
préxima a la unidad en la banda de paso.

En la figura 6.2 se muestra la respuesta en frecuencia de varios filtros
Butterworth digitales paso-bajo.

FILTRO BUTTERWORTH PASO-BAJO

— T T T T
!

T [
LA Sl el IS S

Fase (grados)

Figura 6. 2.- Respuesta en frecuencia de filtros Butterworth digitales paso-bajo de orden 1, 2,4 y 8.

e FILTRO CHEBYSHEV.

Los filtros Chebyshev, también llamados de igual rizado, permiten tener igual
rizado en toda la banda de paso (tipo I) o de rechazo (tipo II).

Para el primer caso, el rizado se mantiene dentro de los margenes especificados
en la banda de paso, mientras que presenta maxima planitud en la banda de rechazo.
El cuadrado de la magnitud viene dado por la siguiente ecuacion:

|
1+ Ch(%,)

donde “Cy(x)” es el polinomio de Chebyshev de orden N, y el rizado viene dado por
[43 1 _ 1 99

1+&?

\H(s) = (6.4)
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En la figura 6.3 se muestran las respuestas en frecuencias de varios filtros de
Chebyshev tipo I, con un factor de rizado de 1 decibelio.

FILTROS CHEBYSHEV TIPO I (PASO BAJO)
[ - T i T T T T o i ST

[PRFR

Fase (grados)

Ficcvencia

Figura 6. 3.- Respuesta en frecuencia de los filtros de Chebyshev tipo I, con un rizado de 1 dB,
para los 6rdenes 2,4 y 8.

El tipo II, permite el rizado en la banda de rechazo, mientras mantiene la
méxima planitud la banda de paso. En la figura 6.4 se muestran varios ejemplos de
este tipo para los mismos 6rdenes que en el caso anterior pero con un rizado en la
banda de rechazo de 10 dB’s por debajo de la banda de paso.

Fase (grados)

Frecuencia

Figura 6. 4.- Respuesta en frecuencia de los filtros de Chebyshev tipo 11, con un rizado en la
banda de rechazo de 10 dB’s por debajo de Ia banda de paso, y para los érdenes 2, 4y 8.

Los filtros tipo II no se aproximan a cero tan rapidamente como los tipo I, pero
presentan la ventaja de que la banda de paso es plana.
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Los filtros Chebyshev, tanto del tipo I como del ll, presentan una transicion
mas abrupta que los Butterworth, pero su respuesta transitoria es peor (Kuo, 1966).

e FILTRO ELIPTICO.

Los filtros elipticos presentan rizado tanto en la banda de paso como en la de
rechazo, obteniendo un corte més abrupto que en los casos anteriores, y por tanto,
mayor selectividad:

1

}H(S)‘ - L+&Us(s/ jw,)

(6.5)

donde “Un(x)” es el jacobiano de la funcion eliptica.

En la figura 6.5 se muestran estos filtros para los ordenes 2 y 4, con un rizado
de | dB en la banda de paso y una caida de 10 dB’s hasta la banda de rechazo (el
filtro correspondiente al orden 8 se ha omitido por ser practicamente igual al de
orden 4).

FILTROS ELIPTICOS PASO-BAJO

[ ) RN B

Fase (gradoa)

Frecuenca

Figura 6. 5.- Respuesta en frecuencia de los filtros elipticos con un rizado en la banda de paso de
1 dB y una caida de 10 dB’s en la banda de rechazo, y para los érdenes 2 y 4.

e FILTRO BESSEL.

Los filtros Bessel maximizan la linealidad de la fase y vienen dados por la
siguiente ecuacion:

H(s) (6.6)

1
- BN (ij,_)
donde “Bn(x)” son los polinomios de Bessel.

En la figura 6.6 se muestran los filtros de Bessel de orden 2, 4 y 8.
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FILTROS BESSEL PASO-BAJO

1 L e T B

80 -

Fasc (grados)
°

-90 .

-

107 10" 10

Frecuencia

Figura 6. 6.- Respuesta en frecuencia de los filtros Bessel paso-bajo de orden 2y 4.

El retardo de grupo de un filtro es una medida del retardo promedio en funcion
de la frecuencia. Se define como la opuesta a la primera derivada de la respuesta en
fase del filtro, segun la siguiente ecuacion:

dp(@)

o (6.7)

T, (w)=—-
donde “¢(w)” es la fase de la respuesta en frecuencia del filtro.

Un sistema de fase lineal no presenta distorsiéon en fase en la salida, y su
retardo de grupo serd constante.

De todos los filtros analizados los Bessel presentan la maxima linealidad de la

fase. En la figura 6.7 se comparan los retardos de grupo producidos por cada tipo de
filtro, en el caso de orden 2. ’

RETARDO DE GRUPO
¢ N T T T T T L T o TTT M
|~ neron | T o
8 — | Chebyshev 1 ‘

| —— Chebyshev 11
— Eliptico
Te oo e Bessel

Frecuencia

Figura 6. 7.- Retardo de grupo de los diversos filtros analizados de orden 2.
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Una discusién mds detallada todos los filtros analizados, la localizacion de sus
polos y ceros, y toda la teoria referente a las transformaciones mencionadas, (tanto
del plano “s” al “z”, como las transformaciones en frecuencia sefialadas en la tabla
6.1) puede encontrarse @en diversa bibliografia, destacando entre otros las
explicaciones dadas por Kuo (1966) y Oppenheim y Schafer (1975).

FILTROS FIR.

El filtro ideal es aquel que tiene una ganancia constante en la banda de paso y
nula en la de rechazo, manteniendo la fase lineal. Hemos visto diversos filtros
clasicos IIR que tratan de aproximarse al filtro ideal, maximizando algtn tipo de
caracteristica.

Los filtros FIR, ademdas de las ventajas indicadas en el punto 6.2, pueden
disefiarse facilmente para obtener, de forma cuasi-exacta, la respuesta deseada.

Para los filtros FIR causales, todos los coeficientes “a;” de las ecuaciones
generales (6.1) son nulos:

N=1 N1
H(z) = }YE% =207 slnl= b ] (6.8)

La principal ventaja sobre los filtros IIR es que pueden diseflarse con fase
exactamente lineal, basta que cumpla la siguiente condicion:

b{n]=H[N ~1-n] (6.9)

La ecuacidn anterior representa la condicion necesaria y suficiente para que un
filtro tenga fase lineal, por lo que unicamente los filtros FIR pueden tener fase lineal
(Oppenheim y Schafer, 1675). Ademas, implica un retardo de “(N-1)/2” muestras,
correspondiendo a un nimero de muestras entero si “N” es impar.

Los filtros FIR “acausales” responden a la ecuacion (3.9) y son utilizados por
muchos sistemas de adquisicion como filtros antialiasing, produciendo artefactos
precursores. Su estudio y eliminacion es discutido por Scherbaum (1996 y 1997 [1] y
[2]), ¥ por Scherbaum y Bouin (1997), y no seran tratados en esta tesis.

¢« DISENO DE FILTROS FIR UTILIZANDO VENTANAS.

La forma mas sencilla de diseilar un filtrc FIR es por truncamiento del
muestreo de la respuesta impulsiva deseada:

b(n)=h,(n) -win) (6.10)

donde “h4(n)” es la respuesta impulsiva muestreada, y “w(n)” la ventana de duracion
Q(N?’

Hay que observar que al truncar la respuesta impulsiva se producira el
fenémeno de Gibbs, de igual forma que se¢ observa al truncar una serie de Fourier.
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Cuanto menor duracién tenga la ventana menor sera el namero de coeficientes del
filtro (més rapidez de célculo), pero mds notable serd el fenémeno de Gibbs.

En la figura 6.8 se muestra el efecto del tamafio una ventana rectangular en el
disefio de un filtro FIR simétrico de fase lineal por truncamiento de la respuesta
impulsiva de un filtro ideal (funcidn sinc).

EYECTO DE LA LONGITUD PE LA VENTANA

R proe
0 — VIR 1L plse L,
-10
-20
&
=
30
’ [
t [
: igi i i
40+ i Ry
|
50 1 § i
0 AR | (1141111111111
10 10

Fravsenciy

Figura 6. 8.- Efecto de la longitud de la ventan en el disefio de un filtro FIR simétrico de fase
lineal por truncamiento de la respuesta impulsiva. Debe observarse que el retardo es diferente para
cada filtro, siendo de 25 muestras para el FIR de 51 muestras y de 50 para el de 101.

El fenémeno de Gibbs puede reducirse utilizando otro tipo de ventana, no
rectangular, cuyos bordes sean menos abruptos, como las ampliamente conocidas de
Bartlett, Hanning, Hamming, Blackman, Kaiser, etc. En la figura 6.9 se muestra el
efecto de la eleccion del tipo de ventana, “w”, de la ecuacion (6.10).

EFECTO DEL TIPO DE VENTANA

[ e — e e

—— Rectangular
0. - e e Bartlelt

~—— Hanning

e Hamming

—— 8lackman
~~~~~ Kaiser (Beta=3)
| —— Chebysehev (50 dB's)

dB's

RET oo
10

Frecuencia

Figura 6. 9.- Efecto del tipo de ventana elegido en la ecuacion (6.10) sobre el disefio de un filtro
FIR lineal simétrico de 101 muestras.
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e DISENO DE FILTROS FIR MUESTREANDO EN FRECUENCIA.

Ademads del disefio por truncamiento de la respuesta impulsiva, podemos
disefiar el filtro FIR directamente por muestreo de la respuesta en frecuencia

deseada:
H(k) = H (') k=01, NI
N-1
= 2 NYVHRY. S 01 N— (6.11)
hon) = N;H(k) e n=0,,--- N—-1
=0 en los demas casos

donde “ﬁ(k)” representa la muestra “k” de la respuesta en frecuencia del filtro
deseado “Hg”, y “h(n)” la respuesta impulsiva.

En la figura 6.10 se muestra el disefio de un filtro FIR de fase lineal por
muestreo en frecuencia, ademads se indica la respuesta real del filtro disefiado.
DISENO FILTRO FIR POR MUESTREO EN FRECUENCIA

1 i i i : ST
| : i i | . ,

i
,,,,,,,, . ,,,1,,,‘11

08 e .

| ! |
. | | I
i i I B i
| | ! ' | | !
0 0.1 02 0. Te [ it - D 24 1
cacia

Figura 6. 10.- Disefio de un filtro FIR lineal paso bajo, con un muestreo en frecuencia de 101
puntos (La fase no es mostrada en la figura). En gris se muestra la respuesta real del filtro
disefiado.

Como podemos observar en la figura, la respuesta real del filtro presenta
oscilaciones debidas al filtro interpolador (Oppenheim y Schafer, 1975), que se
pueden suavizar si admitimos una o mas muestras de transicién de valor intermedio
(entre 0 y 1), mejorando ademas la atenuacién de los l6bulos que aparecen en la
banda de rechazo, aunque se aumenta el ancho de la banda de transicién.

6.2.3. FILTROS LINEALES CON WAVELETS.

En el capitulo anterior hemos sefialado como una sefial puede ser
descompuesta, utilizando la DWT, como suma de detalles y una aproximacion
(ecuacion 5.9). Cada sumando representa la salida de un filtro FIR cuya banda de
paso dependera del nivel en el que nos encontremos (paso-alto para Qy, paso banda
para Qj con j=2,...J, y paso-bajo para Pj), pero la forma de su respuesta en frecuencia
varia en funcién de la base wavelet que se elija.
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6.2.4. FILTROS ECUALIZADORES: AMPLIACION DEL ANCHO DE BANDA.

En la figura 2.15 se mostré la ganancia adicional que se debia proveer ¢l filtro
de ecualizacidén para el caso de un sistema con resistencia de carga (tanto para
sistemas subamortiguados como sobreamortiguados) y con impedancia RC serie.

Daniel (1979), Stauber (1983), Prothero y Schaecher (1984) y Roberts (1989),
entre otros, aplican filtros paso bajo de 2° orden en dos etapas para ecualizar sensores
de 1 segundo de periodo propio.

Aunque cada uno aborda la ecualizacién de forma diferente, utilizando
amplificadores operacionales realimentados, todos obtienen un sistema con polos y
ceros reales, casi siempre dobles. Si se disefian adecuadamente se puede cancelar el
polo doble de un sistema con amortiguamiento critico, o los polos reales de un
sistema sobreamortiguado.

En sus disefios se incluye ademds un filtro paso alto de primer orden para
eliminar el “offset” introducido por los amplificadores.

La ecualizacién analdgica por medio de esta técnica presenta el inconveniente
de que tanto los sistemas amortiguados criticamente, como los sobreamortiguados,
reducen la ganancia efectiva, necesitando una mayor amplificacién (ver ecuacion
2.6). Por otro lado, al reforzar por amplificacion electrénica la banda de menor
frecuencia se reduce el rango dindmico del sensor en esa banda.

Aunque la exacta cancelacion de polos y ceros es practicamente imposible, la
respuesta del sistema total serd parecida a la deseada, ya que tanto ceros como polos
se encontraran muy préxim.os.

Los filtros ecualizadores analogicos presentan ganancias mayores que la
unidad por lo que a menudo es necesario atenuar la sefial en etapas intermedias, lo
que puede enmascarar sefiales saturadas. En la figura 6.12 se muestra una simulacion
presentando este efecto, para un sistema con amortiguamiento critico.

FFECTO DEL FILTRO ECUALIZADOR

15| /2

¢ i} ‘ th«mm\)m‘uWN’\‘}W’W(-}-‘\-{Mv/—\.‘\-fv S e P e o e o e o i i e

! \ )
? Saturacion
\

} ] 10 seg
e s -.w WHWMWHM’WVwu,q,\\-wqr,.‘v\.,m\ww«r‘«»- e e e e s e = =

Figura 6. 12.- Enmascaramiento de una sefial saturada por efecto del filtro ecualizador. En la parte superior
se muestra el registro del sismo de Algodonales de 02/06/2001, Mb=2.3, para un sistema con
amortiguamiento criticc, mientras en la inferior se ha simulado el mismo registro una vez ecualizado hasta 10
segundos.
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Si el conversor A/C presenta gran rango dindmico, como el utilizado, es
posible realizar el filtro de ecualizacion por software, evitando la reduccién del rango
dinamico electrénico debido a la necesidad de aumentar la amplificacion.

Ademas, en nuestro caso, el disefio de un filtro ecualizador analdgico seria
engorroso y complicado, ya que deberia proporcionar la cancelacion del polo real,
los complejo conjugados y el cero real no nulo, e introducir Unicamente dos polos
complejo conjugados, de forma que el sistema resultante fuese de segundo orden
ecuacion 2.6) con amortiguamiento efectivo de 0.707 y frecuencia propia de 0.1 Hz
{la discusién de la eleccion de estos valores se realizo en el capitulo 2).

Ya que el filtro de ecualizacién deberia encontrarse en cascada con el sistema,
su funcidn de transferencia viene dada por:

oo ~G,(s+z)s* 3 ~-G,s*
Tos+ pl)(s2 +2w & s+ wf) L 2w, &, s+ wj
{
HoH =H, = H =% (6.12)

_ (s+ p])(s2 +2w,.s +w§)
(5 +2)(s" +2w, &5 +w))

e

donde “H;” es la respuesta del sistema con impedancia RC serie (con dos polos
complejo conjugados v uno real, y un ceros real no nulo), y “Hg” es la respuesta del
sistema de segundo orden deseado.

Ya hemos mencionado en el capitulo 3, que el sistema grabara el canal de 125
mps por disparo, mientras que el correspondiente a 20 Hz (tras la oportuna
decimacion) se grabard en continuo. Por elio, hemos disefiado un fiitro IIR de
ecualizacion de 4° orden (en la tabla 6.11 se dan los coeficientes), que se ajusta a la
ecuacion (6.12), y suponiendo una frecuencia de muestreo de 20 mps.

0 1 2 3 4
i 1.1147 -1.1529 -0.5837 0.8067 -0.1105
aj 1.009 -1.3433 -0.4103 0.9026 -0.1477

Tabla 6. IL.- Coeficientes del filtro IIR de ecualizacidn, la nomenclatura utilizada se refiere a
la ecuacioén (6.1).

Debe tenerse presente que este filtro presenta una amplificacion de
aproximadamente 35 decibelios en continua por lo que previamente debe ser
aplicado un filtro paso alto que elimine el descentrado (offser) de la sefial.

En cuanto al rango dinamico, debemos sefialar que permanece inalterado ya
que la respuesta analdgica no se modificada. Conviene recordar tnicamente que, al
cargar el sistema con una impedancia RC serie, la ganancia del sistema a bajas
frecuencias se ve incrementada en ¢] orden de 5 dB respecto a los sistemas clasicos
con resistencia de carga. Al aplicar el filtro ecualizador digital sobre el canal de 20
mps, la resolucién se incrementa ligeramente debido al efecto de sobremuestreo, ya
que ei factor de decimacion es de 6.25.

148







6.3.

{experimentalmente se ha determinado un ancho de banda de 2 Hz) seradn
consideradas como ruidos ermonicos.

Debemos observar que si efectuamos la transformada de Fourier de una sefial
de “N” muestras, la resolucién en frecuencia que obtendremos es de “fi,/N”, siendo
“fin” la frecuencia de muestreo. Para obtener con una mejor precision en la frecuencia
de cada armoénico, “wi[n]”. hemos aplicado el aigoritmo explicado en el capitulo 4,
obteniendo la amplitud, la frecuencia y la fase.

La eliminacion del ruido es realizada en el dominio del tiempo, restando de la
sefial original la componente periddica dada por la ecuacion (6.13).

En ia figura 6.14 se muestra el registro del sismo de “El Bosque”, de
08/04/2001 a 08:44:53 y de magnitud 2.4, y el resultado posterior a la eliminacién de
los ruidos periddicos.

Terremoto de EL BOSQUE, 08/04/2601 1 08:44:53, mb=2.4
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Figura 6. 14.- Filtrado de ruidos periédicos del sismo de “El Bosque” de 08/04/2001,
utilizando las frecuencias obtenidas por el analisis de Fourier y las correspondientes
utilizando el ajuste preciso propuesto.

Como se aprecia en la figura, ¢l método por ajuste preciso de la frecuencia
reduce el ruido monocromatice, aunque no logra eliminarlo por completo debido a
que el ruido real no es puramente monocromatico, sino que sus diversos arménicos
se encuentran dispersos a lo largo de una banda estrecha de frecuencias.

FILTROS N9 LINEALES CON WAVELETS.

Cuando aplicamos filtros lineales, basados en la transformada de Fourier, la energia

de determinadas bandas de frecuencia (bandas de rechazo) es reducida, afectando a la
totalidad del registro. La reduccién de algun coeficiente de Fourier afecta a la totalidad del
registro debido a las propiedades de localizacion (ya descritas en el capitulo anterior) del
plano tiempo-frecuencia.
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La utilizacidn de filtros no iineales, basada en transformadas con mayor capacidad de
localizacién en el plano tiempo-frecuencia, ha sido empleada por diversos sismélogos.
Ulrych et al. (1999) comparan diversas técnicas de filtrado no lineal basadas en diversas
transformadas que tratan de separar la sefial del ruido. Fedorenko y Husebye (1999)
aplican un suavizado no lineal sobre el filtro de polarizacion en su algoritmo de “picking”.

Los filtros no lineales basados en la transformada wavelet se basan en las
propiedades de localizacion ya estudiadas, de forma que la eliminacion o reduccién de
algunos de sus coeficientes solo afecta a una determinada banda de frecuencia y a una
determinada ventana de tiempo, que dependera principalmente de la escala.

6.3.1. HARDY SOFTHRESHOLD.

Doncho (1994) probd que en el caso las sefiales se encuentren contaminadas
por ruido gausiano blanco, la dptima estimacion de la sefial se obtiene amulando los
coeficientes de la transforrada wavelet ortonormal que no superen un determinado
umbral. Esta técnica es ampiiamente conocida por su término inglés “thresholding”.

Para un ruido gausiano de varianza “c*”
por:

, el umbral o “threshold” viene dado

T=c,2log, N (6.14)
donde *“N” es el tamafio de los datos.

Auln suponiendo que el ruido presente en los registros sismicos sea gausiano,
su varianza no es conocida a priori, por lo que debemos estimarla a partir de los datos
“z=s+w"” (donde “s” ¢s la sefial y “w” representa al ruido).

Mallat (1998) establece que si la sefal “s” es “suave”, los coeficientes wavelet
“<s,wi>" son pequefios, y por tanto los coeficientes “<zyp> = <wype”
representan una variable aleatoria gausiana de varianza “c®”, es decir, se puede
suponer que los coeficientes wavelet a escala 1 (d;) representan Gnicamente los
detalles del ruido. En este caso, un buen estimador de la desviacion tipica es:

Mediana(|(z, |
o na(|(z.yr, ) o<ip<N (6.15)
0,6745 2

Para el denominado “softhreshold” los coeficientes wavelets son anulados por
umbral de la siguiente forma:

’c,.—T c,zT
¢, =¢¢,+T ¢, <-T (6.16)
0 \ci[<T

donde “c;” representa cada uno de los coeficientes de la descomposicion wavelet,
tanto los detalles “d;” a todes los niveles *j”, como la aproximacion “ay”, siendo “J”
el altimo nivel alcanzado.
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En el “hardthreshold” los coeficientes cuyo valor absoluto superan el nivel
umbral no son modificados.

METODO DE ESTRUCTURAS COHERENTES.

Cuando no tenemos ningin conocimiento a priori sobre las caracteristicas del
ruido, la estimacién de la sefial es mejor efectuarla extrayendo las estructuras
coherentes que tienen una alta correlacién con los vectores base, de forma que la
varianza del ruido no es utilizada.

Mallat (1998) propone este método, de forma que si “B={gm}o<m<m’ representa
una base wavelet ortonomael, sélo extraeremos aquellos vectores de la base “3B” que
tengan una mejor correlacién con los datos “z”.

Para ello debemos ordenar todos los coeficientes wavelets (dados por los
productos internos “<z,gx>") en orden descendente de su valor absoluto:

(=:20.)

L.os datos “z” no seran considerados como ruido si:

>|(zg,,, )| O0<k<N-I (6.17)

!<z, g, >|2 | maxy, [z g, >_2_ _ g2 _2log, N

E = oo

(6.18)

El vector “g,, ” es considerado como una estructura coherente.

Para cada k > 0, el vector correspondiente, “ Ly, ”. es una estructura coherente
si se verifica:

2
N—Kz—g'*)*— > 72, =208V k) (6.19)

<Z’ g > 2 N-k

Es decir, una vez ordenados los valores absolutos de los coeficientes wavelet,
si la relacion de su energia (su cuadrado) respecto a la energia contenida en el resto
de coeficientes supera al umbral correspondiente, se dice que el vector asociado a
dicho coeficiente es una estructura coherente.

p=k

El algoritmo para cuando encontramos el primer indice “k=M” tal que “g, ”

no es una estructura coherente, y por tanto a partir de este indice todos los
coeficientes restantes (incluido éste) son anulados. La sefial “s” es estimada por la
suma de las “M” estructuras coherentes:

M-1

5= Z<z, 8, > &, {6.20)

k=0




Mallat (1998) sefiala que este algoritmo estima la sefial de forma eficiente sélo
si la mayor parte de la energia es superior al nivel de ruido con respecto a la base
wavelet ortonomal utilizada.

6.3.3. ESTRUCTURAS COHERENTES POR NIVELES.

El método de filtrado no lineal que proponemos se basa en el método de las
estructuras coherentes, pero incorpora alguna informacion sobre la forma de la sefial
sismica que deseamos filtrar.

Al efectuar la descomposicién wavelet de un registro sismico, la sefial se
descompone en suma de la aproximacion (al maximo nivel “J” alcanzado) y detalles
a todas las escalas (ecuacion (5.11)). La idea es extraer la energia de la sefial sismica
de cada una de las bandas de frecuencia que representa cada nivel (cajas de
Heisenberg), es decir, extraer las estructuras coherentes por bandas de frecuencia.

Por tanto, basicamente, la principal diferencia radica en aplicar el método de
las estructuras coherentes a cada nivel “j” de la descomposicion wavelet de forma

independiente, y no sobre la totalidad de los coeficientes como indica la ecuacion
(6.17).

Para cada nivel definimos un umbral dado por:

_ plog,(N; -k)

Ty , = Nk 0<k<N, (6.21)

donde “N;j” es el niimero de coeficientes wavelet del nivel “j” ( N, = %j , siendo N

el tamafio de los datos), y “p” es un pardmetro (empiricamente determinado) que

puede tomar los valores 0, 2, 6 3, dependiendo del valor SNR calculado para ese
nivel.

En la figura 6.15 se muestra el nivel umbral en funcién del nimero de
coeficientes y se compara por el dado por la ecuacion (6.18).

NIVEL UMBRAL

— Umbralce. (6.18) !
. —— Umbralec. (6.21), p=2 |
003} {_ Umbrel sc. (6.21), p=3 |

1] nm— ——— I . [, !
6000 5000 4000 3000 2000 1000 0

N-k

Figura 6. 15.- Niveles de umbral o “threshold” dados por la ecuacién (6.21), para “p = 2"y “p = 3", frente al
propuesto por Mallat (1998) para el método de las estructuras coherentes, ecuacidn (6.18).
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Como se observa en la figura, utilizamos siempre umbrales mas bajos que el
propuesto por Mallat (1998), lo que implica considerar como estructura coherente
vectores con menor correlacion con los datos “z”

Para estimar el nivel de sefial-ruido asumiremos que son independientes, por lo

que se verifica el principio de adiccién de la energia. El nivel de sefial-ruido (SNR)
expresado en decibelios viene dado por:

HZHZ = HSHZ +

SNR , =10-log ! -

) 62
0-log,,

=1
M s

Para estimar este valor a cada nivel “j”, asumiremos que el pre-evento de los
registros proporcionan una buena estimacién del nivel de ruido, y la ecuacién
anterior se transforma en:

N;-1

2.6
SNR, =10-log,, Nm 0 (6.23)

& ch

donde “N;” es el nimero de cocficientes a nivel “J”, y los “P” primeros coeficientes
son los correspondlentes al pre-evento.

Si el SNR; es maycr de 40 decibelios, el ruido es despreciable frente a la
energia de la sefial contenida en el nivel, por lo que los coeficientes no son
modificados, es decir, utilizaremos el vaior “p = 0.

En el caso de que SNR; esté¢ comprendido entre 10 y 40 decibelios,
utilizaremos “p = 27, y todos los coeficientes que no sean considerados como
estructuras coherentes son anulados. Recordemos que el algoritmo siempre se aplica
despucés de que los coeficientes correspondientes al nivel “”, hayan sido reordenados
en orden descendente de valor absoluto.

Cuando la relacion se'ﬁa!-ruido es superior a 4 dB, pero inferior a 10 decibelios,
aplicaremos el umbral con *p = 37, aumentando el nivel umbral ya que se trata de un
nivel ruidoso. EEn este caso, ademas estimaremos la desviacidn estdandar del ruido
utilizando Unicamente sobre coeficientes de ese nivel que localizan en el pre-evento,
y aplicando la ecuacion (6.15) sobre los mencionados coeficientes.

Al igual que en el caso anterior, los coeficientes no asociados a estructuras
coherentes son anulados, pero en este caso, los correspondientes a estructuras

coherentes son reducidos en amplitud en una desviacion estandar, de forma similar al
softhreshold.

Para valores de SNR; entre 2.5 y 4 dB, se aplica el procedimiento del caso
anterior iinicamente para bajas frecuencias, “j > 3”, en el caso de un muestreo de 100

Hz. corresponde a frecuencias inferiores a 6.25 Hz., mientras que para 125 mps es
7.81 Hz.
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Finalmente, en cualquier otro caso todos los coeficientes son anulados, ya que
se considera que no es posible distinguir entre sefal y ruido.

En la figura 6.16 se muestra un diagrama esquematico de este método.

z
v

DTWT

v
C;

p=0 P= p=3

100 Fe. (6.21) _
Ci} e Fe. (6.15) mod. Cj=0

v

A

Figura 6. 16.- Diagrama esquematico del método propuesto de filtrado no-lineal, estructuras
coherentes por niveles.

6.4. REDUCCION DE SPIKES.

Los “spikes” son ruidos altamente transitorios caracterizados por su gran amplitud y
corta duracién. Generalmente tienen siempre ¢l mismo signo, y sc producen

principalmente por interferencias, siendo mucho mdas frecuentes en sistemas con
transmision de datos analdgicos.
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Evans (1982) muestra la gran efectividad de un filtro de medianas frente a un filtro
de promedios, para su eliminacién. Ambos filtros son paso-bajo, cuyo ancho de banda
depende del namero de puntos seleccionado. El principal problema radica en que este filtro
es aplicado a la totalidad del registro, afectando también a las porciones de sefial no
contaminadas por este tipo especial de ruido.

Nosotros hemos desarrollado un algoritmo para la deteccion y reduccion de “spikes”

que se aplica sobre los coeficientes wavelets, en cada uno de los niveles de la
descomposicion.

En primer lugar se estima la media y la varianza de la energia sobre un pequefio
intervalo por medio de los siguientes filtros FIR:

m=L S o -_-1l0 PNCHIEL D% (6.24)

10 I=k-9 f=k-9
Un coeficiente es considerado como “spike” cuando se verifica:
df[k] >m, +40, (6.25)

Para evitar que una llegada impulsiva pueda ser considerada como “spike”, ambos
filtros se aplican tanto en sentido directo como reverso, es decir, en orden creciente de
tiempo como decreciente, debiéndose cumplir la ecuacion (6.25) en ambos sentidos.

Cuando un coeficiente es considerado como “spike”, es anulado.

Los filtros FIR dados por la ecuacién (6.24) presentan un decaimiento lento, por lo
que “spikes” proximos pueden no ser detectados por el algoritmo. Por este motivo el

algoritmo se aplica sucesivamente hasta 8 veces, o hasta que ya no se declara ningin
“spike”.

Por otro lado, debido a las caracteristicas de los transitorios de los filtros, presentes al
comienzo (en sentido directo) y al final (cuando se aplica en sentido inverso) del nivel
considerado, la condicién dada por la ecuacion (6.25) s6lo se considera en un sentido
(inverso para el comienzo, y directo al final) en esas ventanas.

6.5. COMPARACION Y RESULTADOS.

El método de filtrado que proponemos (Pazos et al., 2003) consiste en la aplicacion
en cascada de los algoritmos de reduccion de ruidos periddicos, reduccion de “spikes™, y el
filtrado de estructuras coherentes por nivel, todos ellos desarrollados por el autor de la
presente tesis.

Para poder evaluar su comportamiento lo compararemos con otras técnicas de
filtrado ya explicadas, atendiendo a diversas caracteristicas, como son:

e Error relativo en la amplitud maxima, ya que este pardmetro interviene en el
calculo de la magnitud de los terremotos.

e Error eficaz (rms) en amplitud, que en cierta medida cuantifica la similitud de la
sefial filtrada con la original no ruidosa.
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e FEl nivel de sefial-ruido (SNR), calculandolo tanto para la totalidad del registro
como para la llegada de la onda P (sobre una pequefia ventana, que
experimentalmente hemos fijado en 2 segundos).

Las dos primeras caracteristicas indicadas requieren el conocimiento exacto de la
sefial en ausencia de ruido, por lo que utilizaremos una base de datos generada a partir de
un sismo sintético, mostrado en la figura 5.10, al que se le ha afiadido diversos tipos de
ruidos. Este registro sintético (am plitud maxima normalizada a la unidad) ha sido generado
de forma que su densidad especiral de potencia sigua una curva suave, promediando las

densidades espectrales de 10 sismos registrados por las estaciones de la red de corto
periodo del ROA.

En cuanto a las comparaciones sobre el SNR, se hace notar que su estimacion para la
llegada de la onda P nos indica la calidad de “picking”, mientras que su cdlculo para la
totalidad del registro nos proporciona informacion sobre la calidad para datar llegadas de
ondas de pequefia amplitud, asi como la contaminacion por ruido de la onda de coda.

Tras varias experiencias previas se ha comprobado que los resultados obtenidos
utilizando diversos tipos de filtros lineales, de igual banda de paso, no varian
sustancialmente fos resultados analizados, por lo que finalmente hemos seleccionado para
la comparacion dos bancos de filtros: filtros Butterworth de 4° orden, y Elipticos con 1 dB
de rizado en la banda de paso y 20 dB de caida para la banda de rechazo.

Cada banco se compone de los siguientes filtros:

s 2 filtros paso-alto con frecuencias de corte de 0.2 y 0.7 Hz.

® O paso-bajo: 4, 6,8, 10, 16y 32 Hz.

e ]2 paso-banda cuyas frecuencias de corte son las combinaciones de las
anteriormente indicadas para los paso-alto y paso-bajo.

Los resultados preliminares obtenidos por aplicacion de las técnicas de filtrado no
lineal por “Hard y softhreshold” no resultaron satisfactorios, a excepcion de los registros
con un alto SNR, por lo que ha sido desestimado para esta comparacién. Por ello, solo
consideraremos el filtrado por el método de las estructuras coherentes.

Los resultados sobre la base de datos sintéticos con diferentes niveles de sefial-ruido
se muestran en las tablas 6.11I a 6.VI. La utilizacién de una base de datos sintética presenta
la gran ventaja del conocimiento exacto de la forma de onda de ja sefial, el instante de
llegada de la P simulada, y el SNR de la sefial contaminada de forma aleatoria con los
diversos tipos de ruido (ruido gausiano blanco, ruido coloreado, ruidos periddicos, y ruido
sismico grabado por la red ROA). Ademas, se han afiadido “spikes” de forma aleatoria.

Las tablas 6.II1 y 6.1V muestran los resultados del error relativo para la amplitud
maxima y el error eficaz en amplitud, respectivamente. EI método propuesto presenta un
error relativo para la maxima amplitud inferior al 10% en para el 90% de los casos
analizados, mientras que el error eficaz es inferior a 2.5%.

Debemos indicar que el método propuesto consider6 al primer evento de esta base de
datos sintéticos como ruido, anulando todos los coeficientes.
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Original Método Est. Coh. Butterw. Eliptico Original Método  Est. Coh.  Butterw.  Eliptico
110003 4927 2477 3357 I 13,03 ceeeeee 7,93 3801 3133
B 13 85 69 48 1510 2209 29.04 2 102,14 1,13 46,23 23.42 22,86
3| 2573 833 1216 17.13 2022 31 8367 014 RO0S 80,01 72,67
4 21 49 026 924 31.95 34.98 4 64,06 1,38 27,85 15,77 1438
s 771 1.47 5.67 3001 3244 5] 4812 004 4909 4779 42,89
6 | 2955 1696  12.74 6.95 7.31 6 1 3574 217 315 12,02 9,99
71 166 757 0.19 48.87  40.04 7| 4294 089 3556 3,41 1,49
8 1 1096 7095 2.57 12.27 3.37 8 | 3168 099 161 1389 1249
9 1 312 662 5.24 2053 1478 9 | 2493 097 1,41 12,10 2,15
1} 640 019 2.89 413 10.12 10} 1394 142 1,68 4.50 3,79
o122 382 1,99 3.19 9.56 o3 135 1.55 3.80 3,24
2 740 261 537 719 762 121 1612 010 1287 1599 10,18
13 8531 631 70.05 4960  42.99 131 125 01 10.91 128 0.41
40 188 171 17.14 1.96 14.03 1) 787 0.09 6,85 7.80 5,28
15 043 6.36 2.03 0.25 7.45 15| 450 0,80 0.88 L6l 1.38
16| 576 1.51 1204 4699 4448 16| 350 0,04 3,89 3,28 3,23
171 016 401 2.58 0.78 6.71 171 284 00l 0,77 1,07 0,92
181 471 151 9.12 1683 44.53 18 221 0,04 2,35 2,26 2,22
19| 0.06 6.46 2.51 1.60 6.12 19 179 0,63 0,67 0,73 0.62
201 468 765 435 4525 42.69 200 1,62 0,24 0,59 0,80 0,76
21| 023 748 2.84 225 5.65 201 L13 0,43 0,58 0,47 0,43
o o0a7 837 31 277 08 2| 071 035 0,53 0,31 0.30
%3 o2 9.41 3.76 4784 1594 23| 067 0,19 0,46 0,39 06,37
241 166 1.52 1.56 1.61 13.63 241 031 0,04 0,44 0,31 0,26
250 119 1.53 0.12 114 13.22 250 021 0.04 0,42 0,21 0,19
26| 02 7.00 3.86 348 3.56 2| o1 0,10 0.41 0,08 010
27 1o 153 2.57 1.06 13.13 271 0,07 0,04 0,42 0,07 0,09
2800238 1.86 318 033 12.49 281 003 0,05 041 0,03 0,05
290 610 0.10 3.89 0.15 12.07 29 | 001 0,02 0,37 0,01 0,03
30| 10045 001 99.60 2163  11.34 301 0,00 0,00 0,40 0,00 0,04

Tabla 6. I11.- Error relativo en amplitud maxima Tabla 6. IV.- Error rms en amplitud obtenido por las
obtenida por diferentes métodos de filtrado. diferentes técnicas de filtrado.

De los numerosos resultados obtenidos por cada uno de los bancos de filtros lineales
(20 filtros por banco), hemos seleccionado Unicamente, y de forma automética, los
correspondientes al que obtuvo mejor SNR para la onda P para cada uno de los eventos
analizados. Por este motivo, se podrian mejorar los resultados del resto de las
caracteristicas analizadas con otro filtro con distintas frecuencias de corte.

En las tablas 6.V y 6.VI se muestran los resultados para el nivel sefial-ruido de la
onda P y del registro completo, respectivamente.

El método propuesto proporciona los mejores resultados en el 73.3% de los casos
para la SNR de la onda P, destacando el método de estructuras coherentes en ¢l resto de los
casos. Debemos destacar, como ya hemos mencionado, que este parametro fue
maximizado para los bancos de filtros lineales.



Original ~ Mérodo  Est. Coh. Butterw. Eliptico Original Method Est. Coh. Butterw. Eliptico
1 028 s -2.37 032 -21.35 1 By — -2.58 848 779
2 -0.19 13.00 -13.88 -0.12 -9.13 2 ~11 546 -12.18 -1471  -12.59
30 -1038 1810 -9.43 -884  -7.90 3 -10 2300 -1061  -1278  -12.17
4| 2070 -0.63 380 -1521 -726 4 9 597  -1004 942 812
51 858 3449 -8.21 122 642 5 -8 47.81 -847  -10.19  -9.66
6 | -0.05 -8.53 240 -1313 813 6 -7 3.56 2.97 2270 250
7 -13.91 392 -12.16 -6.49 .52 7 -6 10,79 -6.83 -0.77 341
§ | -1177 2231 -7.41 911 -1.93 8 -5 8.19 6.00 -3.24 424
9 | -8.18 -6.44 -1.08 544 424 9 -4 8.45 8.82 22,59 297
10 -9.45 0.00 -1.26 -4 41 2293 10 -3 6.84 6.11 1.60 1.64
1] 82 293 <1272 357 223 11 2 7.95 8.69 242 249
127 -1.67 20.90 -0.73 1,67 <123 12 -1 18.11 -2.88 200 -0.83
13| 422 2010 -5.20 298 1442 13 0 2046  -0.67 6.48 15.42
14| -080 14.26 -1.17 -0.84 091 14 1 1805 -1.46 -0.62 0.57
15| -2.82 493 3.40 1.19 1.93 15 2 1105 1297 6.40 6.43
16 0.51 3434 2.48 0.99 1.63 16 3 47.65 377 1.75 2.29
17| -0.55 714 5.43 337 5,95 17 4 13.08 1505 839 8.41
18 227 34.32 5.21 2.54 315 18 5 47.64 6.27 375 428
191 162 6.21 9.36 5.48 595 19 6 1135 17.08 1037 1038
201 303 13.37 9.77 538 6.68 20 7 14.99 5.73 771 8.76
211 373 8.80 11.98 7.55 793 21 8 1347  19.10 1236 1236
22| 580 10.69 14.29 9.58 9.88 22 10 1428 2111 1434 1433
23| 855 1659 2054 1698 1628 23 12 18.86 2621 1878 1890
24 10.63 34.30 28.94 10.63 11.08 24 14 45.15 37.85 13.97 14.41
25 12.54 3429 30.20 12.54 13.02 25 16 4510 39.64 1598 16.44
26 13.90 20.02 19.24 17.53 17.72 26 18 24.40 28.44 2228 22.34
27 16.30 3431 28.39 16.30 16,72 27 20 45.08 41.12 19.98 20.35
28 | 2111 15.41 10.27 1346 1047 28 25 20.13 4.12 6.88 9 81
201 2839 3251 30.25 2839 2899 29 32 4591 4479 3200 32.60
30 3931 28.84 29.86 3932 39.50 30 64 24.06 10.19 12.50 11.44
Tabla 6. V.- SNR para la onda P obtenida por los Tabla 6. VI.-Resultados para el SNR de la totalidad
diversos métodos de filtrado. del registro.

Para el nivel de sefial-ruido calculado para la totalidad del registro (tabla 6.VI), el
método propuesto presenta los mejores resultados en el 66.6% de los casos.

Como ya se comentd, el primer evento fue considerado como ruido por el método
que se propone y por tanto la sefial filtrada es nula.

En el caso del evento 30, sélo los filtros lineales presentan una ligera mejoria en el
SNR para la onda P respecto al de la sefial original, aunque es bajo cuando se calcula para
la totalidad del registro, debido al efecto de los “spikes™ presentes en la sefial (figura 6.17).

Los niveles de sefial-ruido de la sefial original, columna 2 de las tablas 6.V y 6.VI,

han sido calculadas antes de la adicion de “spikes”, lo que debe tenerse presente a la hora
de comparar los resultados para las sefiales filtradas que incluyen sus efectos.
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El método propuesto presenta los mejores resultados en el 50% de los casos para el
SNR de la onda P (tabla 6.VII), siendo mejor que el método de estructuras coherentes en
un 56.6%, un 70% mejor que el banco de filtros Butterworth, y en el 61.1% de los casos
mejor que los filtros elipticos.

Fecha Hora Localizacion mb  Est  Original Método Est. Coh. Butterwoth Eliptico
i 96/01/08 13:09:52 Sierra Lijar 25  Lija 30.03 3520 3224 39.76 38.92
2 99/01/19 12:11:41  Sierra Momias 22 Momi  -0.16 10.61 10.48 16.96 16.34
3 99/03/11 2:57:33 Jerez, 23 SFS 13.86 20.89 13.48 13.88 14.81
4 69/06/09 18:50:46 Mar Alboran 31  Lia -19.17 -1.81 1.61 2.16 2.61
5 99/09/21 22:12:00  NE Grazalema 1.7 Real 23.65 2483 30.39 27.83 27.84
6 99/1t/18 6:35:07 Zahara Sicrra 1.8 Lia 1,36 2493 26.11 22.83 22.64
7 10110 20:26:49 Malaga 2.5 Real -1.41 13.04 10.30 8.98 9.86
8 1/01/15  10:47:56 Medina 20  Sfs -3.91 12.09 11.28 6.61 6.34
B 1/01/15  12:58.53  Puerto Serrano 24 Gibl  -20.84 7.02 1573 4.92 4.99
10 10l/16  23:28:22 Casares 25 SCRT -23.03 10.17 848 9.10 984
Tt 10131 17:48:43 Torregorda* 25 SFS -11.51 -4.10 -0.41 -2.19 -1.79
12 1/02/02  13:44:.08 Albhucemas 37 Momi -0.39 -0.21 -21.94 -1.57 -1.77
13 1/02/07  11:44.09 El bosque 1.5 Alj 0.86 6.33 6.55 594 6.54
4 1/02/13  11:0243 Olvera 25  Lija 2022 43.92 36.37 4565 44.32
15 1/02/23  10:43.47 SW Coronil 22 Real -8.53 11.40 8.99 9.96 10.41
16 1/02/24  11:01:21 NE Tetuén 27 Lija 2.26 26.28 22.12 21.91 22.66
17 1/03/09  9:25:39 Arcos 26  Sfs 491 485 6.24 6.36 6.96
18 1/03/13  13:19:54 Algar 26 Momi -0.08 548 -0.26 4.78 6.85
19 1/03/17  20:18:00 N Alboran 22 Real -0.04 3.87 1.42 -5.01 -5.63
200 1/03722 13:06:03 Campillo 23 Real -3.09 18.34 2470 1533 16.03
21 103728 12:15:17 Jimena 24 Al -0.29 -0.64 -3.75 -0.29 -0.29
22 1/04/06  6:23:15 Paterna 26  Scrt -1434 1598 15.03 8.80 8.91
23 1/04/08  8:44:53 El bosque 24  Real 8.33 2512 26.23 25.11 26.48
24 1/04/09  7.5825 WC°S. Vicente 3.7  Scrt -9.56 14.61 18.75 13.32 13.15
25 1/04/19 13.27.04 Rota 24  Sfy -18.33 6.82 -0.11 1.27 232
260 1/04725 22113 Huelva 2.7  Sert -27.84 -1.40 -2.37 -3.10 -2.49
27 10429 17:52:30 Alcald Gazules 2.7 Al 27.85 37.75 40.70 41,90 42.38
28 1/03/07  4:06:00 AlcacerdoSal 29 Lija -0.46 17.58 10.01 15.08 1577
29 1/05/08 19:59:15 Jubrique 1.9 Real 2.26 3493 38.04 2732 26.19
30 1/05/18  11:19:13 Grazalema 28 Al -0.02 -2.16 -1.59 -1.13 -0.71
31 1/05/22 0 3:36:33 ATgon 38  Lija 29.51 29.51 4190 4292 42.55
32 10524 11:57:33 Fuengirola 2.5  Real 0.63 2272 2926 19.33 19.77
33 1/053/24  13:03:17 Aracend 20 Al (.22 17.47 1.00 3.43 3.87
34 1/06/02  21:45:31 Algodonales 23 Lija 2842 4527 4430 46.62 4342
35 1/06/08  21:35:00 Alhucemas 27 Llija -6.55 569 9.15 11.53 12.06
36 1/06/12 19:59:31 ‘I'rafalger 36 Cnil 397 31.64 34,75 33.82 33.09
37 1/06/15 12:00:16 Gribraltar 26  Lija -2870 1154 16.63 10.94 11.38
38 1/06/22 1:13:35 Tetuan 34  Cnil -0.03 12.36 10.75 12.08 12.75
3¢ 1/06/28  15:21:47 N Marrue zos 37 Momi -18.28 17.02 10.08 25.04 2417
40 1/07/11 12:10:55 E Tarifa 25 Al 1.20 2279 32.60 30.06 29.87
41 W07/24 0 12:13:49 Algecires 26 Cnil -9.16 0.61 453 2.00 1.81
42 1/08/21 6:35:00 SE Faro 27 Al -13.70 10.86 7.70 9.36 9.86
43 1/09/0t1  6:00:28 S Faro 27 Al -§.55 0.87 -0.51 -0.26 0.01
+4 10909 301134 N Marruecos 25 Real -2.99 13.14 22.09 14.17 14.50
45 1/09/17  2:58:50 SE Faro 28 SCRT -15.1} 7.79 10.94 727 825
46 1/09/28 3:38:28 SE Bornos 2.1 Al -15.41 14.65 12.16 10.41 10.95
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47 1/10/08  11:19:30 El Cuervo 1.7 Gibl 3.61 25.25 2521 21.03 20.66

48 1/10/09  9:04:10 Ronda 22  Real -4.71 24.51 21.78 1115 11.74
49 1/10/11 2:30:35 Algar 1.8 Lija -9.79 10.29 9.24 8.69 9.40
50 171015 1:11:00 Faro 2.7 Lija -9.71 8.20 3.72 3.63 4.08
51 1/10/15 12:08:03 Estrecho Gibraltar 2.7 Alj 7.15 25.84 22.30 32.43 31.59
52 H10/16  20:48:22 W Cidiz 25 Lia 2.88 25.80 22.64 18.21 18.37
53 1/10/17  14:37:06 W C°S. Vicente 3.7 Lija -9.58 3.17 -7.44 2.08 2.68
54 1/10/27  23:56:45 Tetudn 36 SFS  -11.75 16.19 10.20 7.30 8.07
55 1/11/04  16:06:56 Trebujena 2.5 Gibl -9.18 16.80 19.01 16.71 17.16
56 V11406 22:16:55 Dofiana 21 Gibt -1097 e 16.98 9.69 10.12
57 1/11/07  8:38:10 Dofiana 2.5 Gibl  -1046 17.47 19.17 16.42 17.23
58 I/H1/13 0 13:50:20 Golfo Cadiz 24 Cnil -7.60 24.02 2594 22.45 22.88
59 1/1118 20:26:33 Montellano 23 Lija 2.65 27.25 2932 24.94 25.51
60 /1130 10:09:24 Arcos 27  Cnil -7.44 11.32 1.52 5.09 5.1

Tabla 6. VIL.-Nivel sefial-ruido para la onda P estimado para los diversos métodos de filtrado, usando una base
de 60 sismos registrados por la red sisinica del ROA. El evento n° 11 seflalado con “*” es una explosion.

El evento n® 56 (terremoto de “Dofiana” de 06/11/2001 a 22:16:55, y de magnitud
2.1) fue considerado como ruido por el método propuesto, por lo que todos los coeficientes
se anularon. Este error del métodlo se debe a que las primeras llegadas de! sismo han tenido
lugar dentro de la ventana de pre-evento considerada, y por tanto se subestimaron los
iiveles de sefial- ruido en todas las etapas de la descomposicién wavelet, imponiendo
mayores niveles de umbral.

La tabla 6. VIII muestra los resultados obtenidos para el nivel de sefial-ruido estimado
para la totalidad del registro.

Fecha Hora Localizacion mb  Est  Original Método Est. Coh. Butterwoth Eliptico
T 199/01/08 13:09:52 Sierra Lijar 25 Lija 24.71 37.06 32.75 33.73 3337
2 1 99/01/19 12:11:.41 Sierra Momias 2.2 Momi 541 18.05 3.84 -3.32 15.70
31 99/03/11  2:57:33 Jerez 23 SIS 3.4] 15.16 323 3.42 425
41 99/06/09 18:50:46 Mar Alboran 3.1 Lija -1542 17.02 18.35 15.80 15.10
5 199/09/21 22:12:00  NE Grazalema 1.7 Real 13.76 15.45 23.83 17.52 17.51
6 199/11/18 6:55.07 Zahara Sierra 1.8 Lija ~1.71 24.38 2722 24.07 24.50
7 1701710 20:26:49 Malaga 2.5 Real 0.24 12.62 11.72 9.77 10.45
8 101715 10:47:56 Medina 20 Sfs -5.87 8.35 7.30 4.21 3.89
9 1/01/15  12:58:53  Puerto Serrano 2.4 Gibl  -17.55 9.24 0.84 1.71 291
10 | 1/01/16  23:28:22 Casares 25 SCRT -11.56 15.07 9.91 9.92 10.13
11 1/01/31  17:48:43 Torregorda* 2.5 SFS 15.84 15.16 34.08 28.58 29.54
12 ] 1/02/02  13:44:08 Alhucemas 37 Momi -18.19 3.04 -4.97 -5.85 -5.93
13 | 1J02/07 11:44.09 El bosque 1.5 Al 2.07 6.94 591 2.20 2.83
41 1/02/13 11:02:43 Olvere. 25 Lija 13.92 39.34 39,65 39.43 40.02
15} 1/02/23  10:43:47 SW Corcnil 22 Real -8.04 14.43 10.16 11.28 12.33
16 | 1/02/24  11:01:21 NE Tetuan 27 Lija -3.37 19.27 16.33 15.71 16.79
t7 | 1/03/09  9:25:39 Arcos 26  Sfs 4.99 9.12 7.38 6.17 6.50
18 1703/13  13:19:54 Algar 2.6 Momi -7.59 11.89 12,96 10.99 10.92
19 1 1/03/17  20:18:00 N Alboran 22 Real -4.53 -15.04 -7.33 -9.40 -9.05
20| 1/03/22 13:06:03 Campil.o 23 Real -4.13 20.53 21,79 1361 13.71
21 1/03/28 12:15:17 Jimena 24 Al 2.87 17.76 13.43 7.61 6.33
22 | 1/04/06  6:23:15 Paterna 26  Sert  -16.14 1118 6.15 5.49 4.78
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23 | 1/04/08 8:44:53 El bosque 2.4 Real 8.64 26.68 31.41 26.10 26.71
24 | 1/04/09  7:58:25 WC°S. Vicente 3.7 Scrt -15.24 9.53 11.23 6.69 7.00
25 | 1/04/19 13:27:04 Rota 24 Sfs -14.31 7.76 4.89 2.53 245
26 | 1/04/25  2:21:13 Huelva 27 Sert  -20.54 8.58 419 491 5.63
27 | 1/04/29 17:52:30  Alcald Gazules 2.7 Al 24.11 41.31 38.36 35.53 34.99
28 | 1/05/07  4:06:00 Alcacerdo Sal 29 Lija 6.62 2325 19.23 19.04 19.49
29 | 1/05/08 19:59:15 Jubrique 1.9 Real -5.44 20.41 10.23 18.19 18.70
30 | 1/05/18 11:19:15 Grazalema 28 Al -11.70 10.53 1191 10.45 10.22
31 | 1/05/22  3:36:33 Argén 3.8 Lija 30.17 33.82 44.00 42.60 44.11
32 | 1/05/24 11:57:33 Fuengirola 25 Real 1.52 2545 32.07 21.52 21.80
33 | 1/05/24 13:03:17 Aracena 20 Al -16.30 13.78 520 411 5.53
34 | 1/06/02 21:45:31 Algodonales 23 Lia 18.62 3825 43.15 38.75 39.09
35 | 1/06/08 21:35:00 Alhucemas 2.7 Lija -137 21.04 17.20 17.23 16.88
36 | 1/06/12  19:59:31 Trafalgar 36 Cnil 1.24 32.10 29.98 2881 26.93
37 | 1/06/15 12:00:16 Gribraltar 26 Lija -1535 2002 18.64 17.02 17.75
38 | 1/06/22  1:13:55 Tetuan 34  Cnil 524 15.06 7.88 11.50 9.36
39 | 1/06/28 15:21:47 N Marruecos 3.7 Momi -690 17.52 5.40 13.81 13.51
40 | 1/07/11  12:10:55 E Tarifa 25  Alj 0.46 21.24 3488 31.91 3093
41 | 1/07/24 12:13:49 Algeciras 26 Cnil  -11.60 11.52 8.05 6.88 7.04
42 1 1/08/21 6:35:00 SE Faro 27 Alj -18.47 15.76 1454 1158 10.77
43 | 1/09/01 6:00:28 S Faro 27 Al 236 11.91 12.81 9.64 10.23
44 | 1/09/09 3:11:34 N Marruecos 2.5 Real -7.93 9.65 13.38 4.58 4.16
45 | 1/09/17  2:58:50 SE Faro 2.8 SCRT -478 8.40 5.55 252 327
46 | 1/09/28  3:38.28 SE Bornos 21 Al -9.17 19.23 17.63 14.37 13.95
47 1 1/10/08 11:19:30 El Cuervo 1.7 Gibl 547 28.74 3231 2345 22.68
48 | 1/10/09  9:04:10 Ronda 22 Real -3.49 17.00 17.25 10.03 10.67
49 | 1/10/11  2:30:35 Algar 1.8  Lija -8.44 16.34 12.10 11.19 12.25
50 | 1/10/15  1:11:00 Faro 27 Lija -0.61 23.25 20.34 1861 18.79
51 1/10/15  12:08:03 Estrecho Gribraltar 2.7  Alj 7.18 20.34 33.65 3356 33.44
52 | 1710/16  20:48:22 W Cadiz 25 Lija -5.08 16.05 13.44 10.32 10.77
53 | 1/10/17 14:37:06 W C°S. Vicente 3.7 Lija -5.34 17.01 17.38 13.97 15.47
54 | 1/10/27 23:56:45 Tetuan 36 SFS  -1468 6.81 398 3.14 3.44
55 [ 1/11/04  16:06:56 Trebujena 25 Gibl  -1346 18.76 21.73 16.54 17.73
56 | 1/11/06 22:16:55 Doflana 2.1 Gibl  -19.88  -mmeeeeo 822 1.05 0.68
57 | 1711/07  8:38:10 Doflana 2.5  Gibl -593 26.02 31.36 2457 24.41
58 [ 1/11/13  13:50:20 Golfo Cadiz 24 Cnil -1293 2345 18.51 16.54 16.81
59 | 1/11/18  20:26:33 Montellano 23  Lija -2.09 23.87 2297 18.12 21.50
60 | 1/11/30  10:09:24 Arcos 27 Cnil -4.39 9.79 270 299 2.72

Tabla 6. VIII.- Estimacién del SNR para la totalidad del registro por los diversos métodos de filtrado.

El método que proponemos obtiene el mayor SNR del registro en el 60% de la base
de sismos utilizada, siendo mejor el método de estructuras coherentes en un 60 %, que los
filtros Butterworth en un 85%, y un 85% mejor que el banco de filtros elipticos.

Insistimos nuevamente en que los resultados obtenidos para los bancos de filtros
lineales corresponden al que maximizé el nivel sefial-ruido de la llegada de la onda P, por
lo que el resultado presentaria ligeras mejoras si maximizasemos la razén sefial-ruido para
la totalidad del registro.
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Evento N°® 20: 22/03/2001 2 13:06:03 "Campillo", mb=2.3
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Figura 6. 19.- Evento 20 de la base de los 60 sismos utilizada (22/11/2001 a 13:06:03, “Campillo”, mb=2.3).
En la parte superior se muestran las trazas originales y filtradas por las diversas técnicas, observandose el
efecto de recorte producido por el método de Estructuras Coherentes. En la figura inferior se muestra [a
densidad espectral de potencia para cada una de las trazas.

Aunque el método de estructuras coherentes ha obtenido resultados similares (algo
inferiores) al propuesto, se ha comprobado que en ciertos casos recorta la forma la onda,
ademas de no reducir los “spikes™, por lo que resulta de poca aplicacién sobre registros
sismicos. En la figura 6.19 se muestra el efecto de recorte mencionado para el sismo de
“Campillo” de 22/03/2001 a 13:06:03, y de magnitud 2.3 (evento n° 20).

En cuanto a la reduccidén de “spikes” el método propuesto muestra los mejores
resultados, tanto sobre la base de datos sintética (ver figura 6.17) como sobre la real, en
mas del 90% de los casos. En la figura 6.20 se muestra un ejemplo para un sismo real
(evento namero 21), el terremoto de “Jimena” de 28/03/2001 a 12:15:17 y de magnitud
2.4, donde un “spike” localizado sobre las primeras llegadas produce la sobreestimacion
del SNR (tablas 6.V1I y 6.VIII). Esta sobreestimacidén es menor en el caso del método
propuesto debido a la reduccion del “spike”.

Analizando conjuntamente todos los resultados obtenidos a partir de ambas bases de
datos, el método propuesto presenta los resultados en todos los aspectos. Ademds en el
97% de los casos analizados su espectro se adapta mejor a la sefial, como se puede apreciar
en las figuras mostradas.

Una segunda version del algoritmo estd siendo probada en la actualidad. En esta
nueva version se ha incluido la descomposicién por mejor arbol (“wavelet packets™),
maximizando al SNR de la totalidad del registro (aunque el criterio de maximizado todavia
debe ser mejorado). Asi mismo el método de reduccién de “spikes” estd siendo
modificado.
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Evento N°21: 28/03/2001 a12:15:17, "Jimena'", mb=2.4
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Figura 6. 20.- Evento 21 de la base de los 60 sismos utilizada (28/03/2001 a 12:15:17, “Jimena”, mb=2.4).
En la parte superior se muestran las trazas originales y filtradas por las diversas técnicas, observandose un
“spike” localizado durante las primeras llegadas. En la figura inferior se muestra la densidad espectral de

potencia para cada una de las trazas.
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7.1. INTRODUCCION.

La adquisicion continua produce un enorme volumen de datos que deben ser
almacenados y analizados, bien de forma automadtica, bien por la inspeccion de un analista.

Esta situacion ha forzado a que numerosos sismélogos desarrollasen sistemas de
deteccion de eventos y algoritmos de “picking”. Los primeros encaminados a discernir las
sefiales sismicas del ruido presente, mientras que los segundos se encaminan en la
identificacion y datacion de fases.

La red de corto periodo del ROA funciona actualmente por disparo (“zrigger”),
aunque s¢ pretende, en un futuro no lejano, cambiar a un sistema de adquisicién continua.
En este sistema la deteccion automatica se plantea como una posible ayuda, indicando las
ventanas de tiempo de probable presencia de sefial sismica, ya que la localizaciéon en
tiempo cuasi real no es un factor prioritario para esta red.

En la préactica, los algoritmos disponibles en la actualidad realizan estas tareas de
forma parcial y con limitaciones. Asi, Withers et al. (1998) realizan una comparacién de
diversos algoritmos de detecciéri mostrando que ninguno de ellos es 6ptimo para todas las
situaciones posibles.

Zhao y Takano (1999) aplican algoritmos basados en inteligencia artificial indicando
que hasta ahora ning(n sistema logra detectar y datar todos los eventos observados por un
analista, tal y como sefiala también Trnkoczy (2002).

Para seleccionar el algoritmo que mejor funciona sobre los datos registrados por la
red del ROA, se revisaran y analizaran diversos algoritmos que operan sobre una estacion
monocomponente (vertical), aplicandolos sobre las bases de datos sintética y real ya
utilizadas en el capitulo anterior.

7.2, ALGORITMOS EN EL DOMINIO DEL TIEMPO.

Los algoritmos que trabajan en el dominio del tiempo (base euclidea) se basan en
enfatizar alguna propiedad de la sefial sismica caracteristica en este dominio, ya sea su
amplitud, envolvente o su potencia, y normalmente trabajan sobre la sefial previamente
filtrada con objeto de incrementar la razon sefial ruido.

El algoritmo mds sencillo seria la deteccion por nivel umbral. Este algoritmo sélo
seria eficaz para sefiales con un elevado nivel de sefal ruido, como es el caso de muchos
acelerometros, cuya finalidad es el registro de movimientos fuertes.

En este estudio solo analizaremos cuatro tipos de algoritmos en el dominio del
tiempo, basados en la razdén entre medias moéviles (STA/LTA), la denominada
demodulacion compleja, la estimacion de la envolvente o basados en las propiedades
estadisticas del sesgo y la curtos!s.

7.2.1. ALGORITMOS DE MEDIAS MOVILES (STA/LTA).

L.os algoritmos basados en la razén entre medias moéviles (STA/LTA) son los
mas ampliamente utilizado en sismologia. I.a idea principal es comparar la media de
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los datos en una ventana de corta duracion (STA) frente a la correspondiente en una
ventana mayor (LTA). Cuando se produce una llegada de la sefial sobre el nivel de
ruido, ambas medias se ven incrementadas, pero el cambio serd mucho mas abrupto
en la de corta duracion.

Este tipo de algoritmos son ampliamente conocidos, por lo que no entraremos
mucho en el detalle de su funcionamiento, ni en la eleccién de sus pardmetros. Una

explicacion ampliamente detallada puede encontrarse en Trnkoczy (2002) entre
otros.

Prothero (1980) calcula en primer lugar el LTA mediante un filtro recursivo
[IR, mientras que utiliza un filtro FIR para el célculo del STA, fijando el umbral en
un factor de 8:

| X, = X|-LT4,,

a) LTA =LTA_ +
j (7.1)

Z Xf -X

b) STA =ML
N

donde “X;” representa la muestra en el instante “i”, “ X ” el offset, y “N” la longitud
de la ventana utilizada (2048 para el LTA y 32 para el caso del STA).

El segundo sumando de la ecuacién (7-1 a) lo considera como un factor
correctivo y es multiplicado por algin factor cuando es negativo, al objeto de
acelerar su recuperacion tras un incremento apreciable.

Tras varios ensayos previos, hemos probado el algoritmo variando la razon a
un factor de 4 y utilizando una confirmacién de 25 disparos sobre una ventana de 50
muestras (0.5 segundos). L.os resultados se muestra en la figura 7.1.

Debemos destacar que los datos han sido filtrados previamentc mediante un
filtro Butterworth paso bajo de tercer orden con una frecuencia de corte de 15 Hz. al
objeto de eliminar ruido de alta frecuencia, incrementando la razén sefial ruido.

Hemos considerado como detecciones tardias a las que se producen mas alla de
los 5 segundos posteriores a la primera llegada.

Al aplicar el algoritmo sobre la base de datos sintéticos se ha podido
comprobar que el instante de disparo se produce antes cuanto mayor sea la razon
seflal-ruido, correspondiendo los disparos mas tardios a las sefiales ruidosas, no
produciéndose ningln falso disparo.

1.os resultados sobre sismos reales presentan resultados similares, pero con un
13.3% de falsos disparos, en su mayoria debidos a espurios y en un 5% de los casos a
cambios del nivel de ruido registrado. En el histograma solo se presentan los disparos
producidos durante los 5 segundos siguientes a la liegada de la onda “P” datada por
el analista, considerando los demas casos como tardios. De estos Ultimos, el 90% de
los casos se relacionan con la llegada de la onda “S” mientras que el 10% restante se
asocian a otras fases no identificadas por el analista.
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Establecen varios niveles umbrales (tabla 7.1) dependientes del canal (banda de
bajas o altas frecuencias), no sobre la razén entre el STA y LTA, sino sobre el
cociente entre la diferencia entre el STA y el STAV, y el valor del LTA.

Bajas Frecuencias Altas Frecuencias
(0.5-2 Hy) (3-8 Hy)
C (STA) 0.5 0.025
C (LTA) 0.0025 0.0025
C (STAYV) 0.0005 0.0005
Umbral TH1 =2.6 TH3=2.0
TH2=5.0

Tabla 7.1 .- Valores de las constantes y niveles umbrales utilizados para la prueba del
algoritmo de Evans y Allen (1983). Los valores mostrados difieren de los indicados en el
articulo original, y fueron seleccionados tras varias experiencias previas.

Solo seran declaradas como eventos cuando suceden uno de los dos casos
siguientes:

Primer caso:
e [arazon (STA-STAV)/LTA excede a TH1 durante 35 muestras en una
ventana de 40 (0.4 segundos).
e No haber superado TH2 durante el minuto anterior.
e No superar TH3 desde 2 segundos antes hasta 1 segundo después.

Segundo caso:
o Exceder TH2 al menos una vez.
e Superar TH] 90 veces durante el segundo (100 muestras) posterior.

Este algoritmo fue disefiado para la deteccién de telesismos, mientras que las
bases de datos utilizadas en este trabajo se componen de sismos locales y regionales
principalmente. Por ello hemos afiadido un tercer caso siguiendo la filosofia del
articulo original:

e TH3 es excedido durante 0.1 segundos en el 75% de las muestras.

e THI se es superado durante los 0.5 segundos posteriores al menos en el
75% de las muestras.

Este altimo supuesto considera el hecho de que los sismos locales y regionales
presentan un alto contenido de energia en ambas bandas.

Los resultados de las pruebas realizadas sobre las bases de datos se muestran
en la figura 7.3.

Este algoritmo presenta un alto niimero de falsos disparos sobre la base de
datos sintéticos, mientras que se muestra mas robusto al actuar sobre datos reales,
donde el porcentaje se mantiene en el mismo orden que los otros algoritmos
analizados. Por otro lado, la deteccidn sobre datos sintéticos es relativamente elevada
(50%) mientras que al actuar sobre datos reales diminuye hasta el 38% (detecciones
tardias incluidas).

Creemos que estos efectos se deben a que las condiciones de disparo para el
caso introducido necesitan un mayor refinamiento.
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7.2.2.

ALGORITMOS BASADOS EN LA DEMODULACION COMPLEJA.

Las denominadas series de demodulacion compleja (Roberts 'y
Christoffersson, 1991) se obtienen aplicando, en el dominio del tiempo, la
propiedad de desplazamierto en frecuencia de la transformada de Fourier y aplicando
un filtro posteriormente.

La propiedad de desplazamiento en frecuencia equivale a la multiplicacion en

el tiempo por una exponencial (“¢™/* ), obteniendo asi una nueva serie compleja
que es filtrada paso baja con frecuencia de corte “3w”, lo que equivaldria a retener

informacion de la sefial original en la bada que se extiende desde “w-6m” hasta
113 24
oo™,

Hemos probado el algoritmo de deteccion siguiendo las indicaciones expuestas
por Roberts y Christoffersson (1991). En primer lugar formamos las series complejas
aplicando el teorema de desplazamiento en frecuencia:

Y, =X e (7.6)
donde “o” toma los valores correspondientes para 2, 4, 6, 8 y 10 Hz.

(Cada una de las scries obtenidas es filtrada paso bajo mediante un filtro
Butterworth de 5° orden v frecuencia de corte 1.5 Hz, obteniendo cinco series de
demodulacion compleja. Como ya hemos sefialado, cada una de las series retiene la
informacion de la sefial original en una banda de 3 Hz (ver tabla 7.11) centrada en
cada una de las frecuencias utilizadas en la ecuacion (7.6).

Frecuencias de corte en Hz.
Baja |  Alta
f= 2Hz 0.5 35
f= 4Hz 2.5 5.5
f= 0 Hz 4.5 7.5
f= 8 Hz 6.5 9.5
f=10Hz 8.5 11.5

Tabla 7. [L.- Banda de frecuencias equivalentes a la demodulacion compleja.

Para detectar sefiales sismicas se aplica la razon STA/LTA sobre el cuadrado
del modulo de cada una de las series, utilizando un filtro IR (ecuacion (7.2 b) con un
valor de N de 4096) para el LTA y un filtro FIR de 16 muestras para el STA.

Cuando se supera el nivel umbral (establecido en un valor de 5) se le asigna un
peso de 3 para el canal de frecuencias més bajas y 1 a los demas, siendo nulo si no se
excede este nivel.

Las nuevas series de peso se suman en cada instante formando una nueva serie
que denominaremos SDWN.

La deteccion se procuce cuando SDWN>2 durante el 70% de una ventana de 1

segundo (70 de 100 muestras). En la figura 7.6 se muestra la evolucion de una sefial
para la banda de 4 Hz., y los resultados de las pruebas se muestran en la figura 7.7.
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7.2.3.

Como puede apreciarse este algoritmo presenta un elevado porcentaje de
disparos (83.4% incluidos los disparos tardios sobre la base de datos reales),
manteniendo un aceptable porcentaje de falsos disparos (15% para la base de datos
reales y el 6.7% para los datos sintéticos).

Ademas, los resultados sobre datos reales muestran que el disparo se efectiia en
su mayoria dentro del primer segundo posterior a la llegada de la onda P.

ALGORITMOS DE ENVOLVENTE.

De entre los algoritrmos que estiman la envolvente de la sefial, quiza el mas
representativo sea el desarrollado por Baer y Kradolfer (1987). En él la funcién
envolvente de la sefial viene dada por la ecuacién no lineal siguiente:

i
| 2%
¢ =x"+% (7.7)

2%
X,
=1

(13

donde “x” es la seflal y “x” su derivada.

Para evitar falsos disparos debidos a cambios bruscos del nivel de ruido y a
espurios, la funcién caracteristica la estima de la siguiente forma:

v 4
SE =e¢,

(SF, - 5F) 78

i

CF, =

i

donde “SF ” es la media y “S” la desviacion estandar, contabilizadas desde el
principio hasta el instante considerado. Cuando la funcioén caracteristica (“CF”) es
superior a 5 se produce una posible deteccion. El valor de la desviacion tipica no se
actualiza cuando la funcion caracteristica es superior a 10.

Se declara un evento cuando la funcién caracteristica supera el umbral durante
25 muestras de una ventana de 0.3 segundos (30 muestras), permitiendo asi que,
debido a la complejidad de las sefiales sismicas, pueda estar por debajo del umbral
durante un pequefio intervalo.

Para el calculo de la derivada hemos utilizado la formula de tres puntos, que
puede ser encontrada en numerosos textos de calculo numérico, por ejemplo en
Burden y Douglas Faires (1985).

En la figura 7.8 se muestra la evolucion del algoritmo para el evento real N° 14
(sismo de Olvera del 13 de Febrero de 2001 a 110243 UTC, mb=2.5) registrado por
la estacion de corto periodo “LIJA” v con un SNR estimado de 20 dB para la onda P
(14 dB para todo el registro).

En la figura 7.9 se muestran los resultados obtenidos por este algoritmo al
aplicarlo sobre las bases de datos sintética y real.
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BAER Y KRADOLFER (1987): ENVOLVENTE.

Evento real N° 14 H'“m ;

Frnvolvente: e

Funcidn SF

“‘«-._,_‘h“

Media de SF

Deswviacidn estandar

A

Umbral = 5 ,
Funciéﬁ!ciﬁctaﬁéﬁﬁa: CF" h i l l w\i
i ! 1
0 10 20 30 40 50 60 70 20
Tiempo en segundos

Figura 7. 8.- Evolucién del algoritmo de Baer y Kradoifer (1987) para el evento N° 14 de la base de datos
reales (Terremoto de Olvera de 13/022/2001 a 11:02:43 UTC. mb=2.5). En la figura se muestra de arriba
abajo: la scfial original, la envolvente, la funcién SF, su media y desviacién estandar (estimadas desde el

comienzo hasta el instante considerado), y la funcion caracteristica CF y el nivel umbral establecido.

BASE DE DATQS SINTETICOS BASE DE DATOS REALES
6.67%

No detectados '
Falsos disparos 63.33%
77 Detectados
B Detec. tardia
i 15
i}
10
4
5
2
] N 0
0 2 4 0 2 P
Segundos Scgundos

Figura 7. 9 Porcentajes de deteccion e histogramas del algoritmo de Baer y Kradolfer (1987) al
aplicarlo a las bases de datos sintéticos y reales.
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7.2.4.

ALGORITMO BASADO EN EL SESGO Y LA CURTOSIS.

Savvaidis et al. (2002) desarrollan un algoritmo detector de fase basado en las
propiedades estadisticas del sesgo y la curtosis para estaciones de tres componentes.

La idea principal es la identificacion de una sefial no gausiana (sefial sismica)
inmersa en ruido simétricamente distribuido y que por tanto presentan valores de
sesgo (tercer orden) y de curtosis (cuarto orden) nulos. En cambio, la asimetria de la

distribucidon de la sefial sismica presenta altos valores de sesgo y curtosis, debido a su
larga cola.

El sesgo (y;) y la curtosis (y, ) de una serie finita se calcula por:

N

>, —m.)

- = ._./=_1__ —_—ee
TN

A
£

Z(x./ ——m.\‘)4
Vs :L:‘I_—_'“T_3
(N-1-o,

(7.9)

donde “my” es la media de la serie, y “oy” su desviacion estandar.

Savvaidis et al. (2002) aplican esta idea a las escalas de baja frecuencia
obtenidas del analisis multirresoluciéon y para las 3 componentes. Para enfatizar mas

los altos valores del sesgo y la curtosis efectian el producto cruzado de las 3
componentes.

Tras varias pruebas, hemos ensayado un algoritmo algo diferente pero basado
en las mismas ideas expuestas por ellos.

Nosotros calculamos el sesgo y la curtosis utilizando la media y desviacion
estandar calculada para todo el registro, y aplicamos los sumatorios de la ecuacion
(7.9) a una ventana moévil de 1 segundo.

La métrica se forma multiplicando el valor absoluto del sesgo por la curtosis
(siempre positiva) y se suaviza por la media de 16 puntos.

Hemos establecido como nivel umbral 5 veces la mediana de la métrica de los
primeros 15 segundos del buffer, donde se supone “a priori” que no hay presencia de
sefial. Si este promedio es demasiado bajo (en el caso de un ruido gaussiano deberia
ser nulo) se fija en 5 diezmilésimas (obtenido experimentalmente).

Para evitar falsos disparos por espurios, se ha impuesto un criterio de duracion
minima, fijado en ¢l 90% de los votos para una ventana de 0.5 segundos.

En la figura 7.10 se muestra un ¢jemplo de la evolucion de la sefal, y en la
7.11 los resultados obteniclos.
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Como puede apreciarse, este algoritmo presenta un alto porcentaje de aciertos
(76.6% dentro los 5 primeros segundos, y un 10% de detecciones tardias respecto a
la onda P), aunque el porcentaje de falsos disparos es algo elevado (10%).

7.3. ALGORITMOS BASADOS EN LA TRANSFORMADA DE WALSH.
Las funciones de Walsh, definidas en 1923 por J.L. Walsh, forman una base
ortogonal, y aunque sélo toman los valores +1 y -1, presentan propiedades similares a las

series trigonométricas. En la figura 7.12 se muestran las siete primeras secuencias.

PRIMERAS SIETE FUNCIONES DE WALSH

Walsh (0,1) Cal (0.1)
Walsh (1,1) Sal (L
Walsh (2.1)  caqgy
Walsh (3,1) .

Walsh (4,1) / \ Cdl (2.t)

Walsh (5.1) ' dss
Walsh (6,1) l ] cii GO

Figura 7. 12 Primeras siete secuencias de Walsh. A la derecha se indica otra nomenclatura utilizada
en literatura, por semejanza con las series trigonométricas.

+

:

La nomenclatura indicada a la derecha es utilizada en diversos textos debido a la
semejanza de las secuencias de Walsh con el signo que toman las series trigonométricas
(las denominadas “Sal” se refieren a la semejanza con las series de senos, mientras que las
funciones denominadas “Cal” a las series de cosenos).

Goforth y Herrin (1981) las utilizan en su algoritmo de deteccion debido a que los
coeficientes se calculan de forma mas rapida que utilizando senos y cosenos:

N-1
5, = NZx,. -Walsh(k,i) (7.10)
i=0

Los datos digitales son analizados en ventanas (1.28 segundos) que desplazamos de
muestra en muestra, pesandolos de forma inversamente proporcional al contenido de ruido
del canal “k” correspondiente.
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La estimacién del contenido espectral de ruido se ha efectuado utilizando un pre-
evento de 5.12 segundos, al que se le ha aplicado la transformada dada por la ecuacion
(7.10).

Posteriormente se forma la métrica mediante la suma de los valores absolutos de los
coeficientes correspondientes a la banda de que se extiende desde 0.6 a 11 Hz:

mo=y s, (7.11)
El nivel umbral se establece mediante la siguiente ecuacion:
T=Vy+K-(Vs—V5) (7.12)
donde “T” es el nivel umbral, “Vso y V357 son la mediana y el 75 percentil de los 512
valores previos respectivamente, y “K” es una constante, que experimentalmente se ha
fijado en 5.1.

Finalmente hemos establecido una confirmacién de 5 ventanas consecutivas.

En la figura 7.13 se muestra la métrica y el nivel umbral para ¢l evento sintético
namero 30.

EVENTO SINTETICO N*° 30

2 T T T T T
l1r —
0
-1 1 ! 1 . 1
0 10 / 20 30 40 50 60
Deteccion
0.02 N . — , ,
0015t
0.01}
0.005 J
0
0 10 20 30 40 50 60

Tiempo en segundos

Figura 7. 13 Métrica y nivel umbral calculado para el evento sintético N° 30 al aplicar el algoritmo de
Goforth y Herrin (1981).
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BASE DE DATOS SINTETICOS BASE DE DATOS REALES
3.33% 1.7%___ 5%

56.67%

I No detectados
A Falsos disparos
[ Detectados
Wl Dectec. tardia
4 3
3 6
2 4
1 2
1y 0
0 2 4 i 2 4
Segundos Segundaos

Figura 7. 15 Porcentajes de deteccion e histogramas del algoritmo de Michael et al. (1982) al
aplicarlo a las bases de datos sintéticos y reales.

Como se aprecia en la figura, este algoritmo presenta un elevado niimero de falsos
disparos debidos a espurios y cambios en las caracteristicas de ruido. Debemos sefialar que
el nivel de ruido se ha estimado en el pre-evento de 5.12 segundos suponiendo, por tanto,
que permanece invariable a lo largo del registro.

7.4. ALGORITMOS BASADOS EN LA TRANSFORMADA DE HILBERT.

La transformada de Hilbert de una sefial se obtiene desfasando -90° todas sus
componentes espectrales.

Earle y Shearer (1994) la utilizan para la determinacién de la envolvente de una sefial
en su algoritmo de deteccion. ‘

Nosotros hemos aplicado como envolvente el cuadrado de la dada por ellos:
E@®) =x(t) +x(t)° (7.15)

donde “E” es la envolvente (representa el cuadrado de la amplitud instantanea), “x™ el
sismograma, y ““X ” su transformada de Hilbert.

Sobre la envolvente, aplicamos un algoritmo STA/LTA con ventanas de 0.5 y 3
segundos respectivamente. Esta razon se suaviza mediante un filtro Hanning de 1 segundo,

obteniendo la funcién “SRF” (signal ratio function).

Finalmente, se establece un nivel umbral de 2.5 con una confirmacién de disparo del
90% en una ventana de 0.5 segundos.

En la figura 7.16 se muestra la evolucién de la sefial para el evento real n® 57 (sismo
de Dofiana de 07/11/2001 a 08:38:10 UTC, mb=2.5).
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Como puede apreciarse el algoritmo se comporta mejor sobre la base de datos reales
que sobre los sintéticos, presentando menores diferencias en el datado de la primera
llegada con el analista. La principal razén, al igual que en casos anteriores, se debe a que
en la base de datos sintéticos los registros se contaminaron, en proporciones aleatorias, con
ruido sismico, “espurios” de gran amplitud y ruido artificial periédico que afecta a
determinadas bandas de frecuencia.

En la figura 7.19 se muestra un ejemplo de la evolucién del algoritmo para el caso
del evento real n°® 6 de Zahara de la Sierra, ocurrido el 18 de Noviembre de 1999 a las
06:55:07 UTC, y mb=1.8.

EVENTO REAL N° 6: Zahara de la Sierra 18/11/1999 a 06:55:07

T

Sefial 200
. 0
Ongmal g

Panda 0

1-4 Hz

Ugﬁm

Banda 100
-8

5-8 Hz 0

Banda 100
0-12 Hz

0

100
Banda

13-161—120

Banda 50

17-20 Hz 0

10
SDWN 5

0

T T T

)

-

Deteccidn
1

T T

T T

— Amplitud espectral
—— Nivel umbrat

T

T T

M»ﬁ_ﬁ_'

P

M&L\ ‘

T

[

mll | il

0 10 20 30 40 50 60
Tiempo en segundos

Figura 7. 19 Evolucioén del algoritmo de Gledhill (1985) al aplicarlo al evento real n® 6 (terremoto de Zahara
de la Sierra del 18/11/1999 a 06:55:07 UTC, mb=1.8. En la figura se muestra la sefial original y las
amplitudes espectrales en cada una de las cinco bandas junto al correspondiente nivel umbral (TS). En la
parte inferior se muestra la métrica compuesta por la suma de los pesos asignados en cada banda.

7.6. ANALISIS DE LOS RESULTADOS.
Como puede apreciarse, el algoritmo que mejor ha funcionado es el sugerido por
Savvaidis et al. (2002), tanto sobre la base de datos sintéticos como reales, concentrando la

mayoria de dataciones con un error inferior al segundo.

En la tabla 7.11I se indican las diferencias en datacién entre los algoritmos ensayados
y el analista, para la base de datos sintéticos.
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SNR Prothero McEvilly” Evans Olivares (2) Olivares (3) Roberts Baer Savvaidis Goforth Michael Earle Gledhill

(dB) (1980)  (1982) (1983)  (1983) (1983)  (1991) (1987) (2002) (1981) (1982) (1994) (1985)
1| -0.28(-12) - - - -- - -- -4.70 - -- - - -
2 [ -0.19(-11) -- -- -~ -- - - - - -- -3.62 - -
3|-10.38 (-10) - -- -3.09 - - - - - <273 2276 - -
4| -20.70(-9) - - - - -- -- -4.74 - - -3.26 - -
5] -8.58(-8) - - -3.07 - - -- -719 324 -2.67 =265 - --
6| -0.05(-7) -- - - - - - -4.61  -2.12 - -2.68 - -
7| -13.91 (-6) - - - - -- -292 471 -2.65 -3.48 8.81 -- -
8| -11.77(-5) -- -- -2.87 - - -2.80  -268  -1.55 - -2.63 299 -
91 -8.18(-4) - - - - -- -251 266 -1.47 - -2.61 - -
10| -9.45(-3) - - - - - -288 273 -1.96 - -2.08 - -
11} -8.12(-2) - - -291 - - -2.57 272 -1.95 - -2.04 286 -
12| -1.67 (-1) - - -2.68 -2.77 -2.76 -2.89 551 -1.03 -034 1261 - 271
13] -4.22(0) -- -- -2.79 =277 -2.80 -1.40 2773 -072 273 1035 - -2.68
14| -0.80 (1) -- -- -2.70 -2.75 -2.75 -294 2,02 -1.04 -1.41 9.46 - -2.78
15| -2.82(2) -4.59 -398 281 - - -2.55 <268  -1.09 - -1.19 264 284
16 0.51(3) -4.67 -3.96  0.02 -2.66 -2.66 -296  -034 018 -039  -0.38 - -2.75
17{ -0.55(4) -2.89 -226 272 -- - 231 267 -1.04 -280 -1.00 -257 -264
18] 2.27(5) -4.60 -226  0.05 -2.65 -2.62 293 009 -0.14 -034 008 -285 -272
19| 1.62(6) -2.81 <220 -2.67 = -- -1.37 046 -036 -280  -0.54 252 263
201 3.03(7) -3.01 -220  -2.64 -2.79 -2.80 -2.57 266 -0.38 -1.76 1499 268 264
21| 3.73(8) -2.70 -2.16 -261 -3.78 -4.28 -1.35 033 -0.29 -280 -035 248 -263
22| 5.80(10) -2.64 -2.120 -126 -2.80 -3.30 -1.33 026  -028 -280 -028 246 262
231 8.55(12) -1.38 -2.10 -0.76 -2.80 -2.82 -035 -014  -0.17 -1.09  -007 -020 -026
24| 10.63(14) | -265 -208  0.39 -0.45 -0.28 -041  -005  -0.11 -022 -005 -036 -035
25| 12.54(16) | -2.63 0.16 0.03 -0.38 -0.24 -0.39 004 -0.12 -004  -00s 025 -019
26( 13.90(18) | -0.37 020 -0.20 -2.65 -2.65 -034  -0.12  -028 -0.37 008 014 -025
27| 16.30(20) | -0.36 0.33 0.29 -0.33 -0.22 -034  -004 014 -0.04  -004  -0.13  -0.11
28( 21.11 (25) 9.46 9.96 9.88 -0.43 9.46 932 202 -018 -0.03 946  9.46  9.45
29| 28.39(32) | -0.12 0.43 2.65 -0.13 -0.04 -0.18  -001  -0.19  -0.01 -0.02  0.06 -005
30| 39.31(64) | 10.44 10.88  15.97 -0.22 10.35 10.30 -2.66  -0.23 -0.01 10.35  10.90 1034

Tabla 7. III.- En la tabla se indican las diferencias de tiempos, paraia onda P, en segundos entre el

analista y los algoritmos ensayados (indicados Unicamente por el primer autor y el afio), sobre la base de
datos sintéticos. Las diferencias negativas indican dataciones posteriores a las sefialadas por el analista,

mientras que las positivas, indicadas en negrilla, sefialan falsos disparos. La razon sefial ruido (expresada
en decibelios) indicada para cada evento se refiere a la onda P, mientras que entre paréntesis se indica la

SNR para la totalidad del registro.

* Para el algoritmo de McEvilly y Majer (1982), la datacion se efectud con un umbral de 1.5, mientras que para la deteccion se
utilizo un valor de cuatro. Por ello, algunas difcrencias positivas no corresponden con falsos disparos.

Como podemos apreciar en la tabla, la mayoria de los algoritmos se disparan a partir
de un nivel umbral para la razon sefial ruido calculada para la totalidad del registro, no
siendo tan clara en relacion a la estimada para la onda P (en una ventana de 2 segundos).

Los numerosos falsos disparos para los eventos 28 y 30 se deben a la presencia de
espurios proximos en el pre-evento, lo que hace que la métrica supere los umbrales
correspondientes durante mayor tiempo (confirmacion de disparo), ya que no hay
suficiente tiempo para que el rapido incremento provocado en la métrica por un espireo
recupere su nivel normal.
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Los algoritmos basados en ia razon STA/LTA son los mas simples aunque presentan
los porcentajes de acierto mas tajo, y mayores diferencias en los tiempos de llegada, no
sicndo muy adecuados para la datacion (“picking™) de eventos.

Como cabia esperar, la datacion mejora (en general) al incrementar la SNR de la
seiial. En particular el algoritmo de Savvaidis et al. (2002) mantiene la diferencia inferior a
0.4 segundos a partir de una SNK de 5 decibeljos.

En la tabla 7.1V se muestran los resultados para la base de datos reales.

SNR Prothero McEvilly’ Evans Olivares (2) Olivares (3) Roberts Baer Savvaidis Goforth Michael Farle Gledhill
(dB) (1980)  (1982) (1983)  (1983) (J983)  (1991) (1987) (2002) (1981) (1982) (1994) (1985)

1} 36.03(24.71) -0.06 044 1.50 -0.08 -0.04 -0.18 0 -0.08 -0.08 -0.03 -0.03 0.21 -0.04
2} -0.16 (-5.41) - - - - - -0.65 241 -1.48 -- -1.24 -1.48  -1.43
3 13.86 (3.41) -- - - -0.26 -0.27 3627 -080  -08) -0.23 24.32 -1.04 078
4 0-19.17 (-15.42) | -6.20 -7.99 - - -- 1391 -843  -123 - 0.73 -8.56 -

S| 23.95(13.76) | -0.27 033 =001 -0.33 -0.68 026 -004  -005 001 -0.03 0.07  -0.05
61 1.36{-1.17) -0.23 036 -0.01 -0.19 -0.21 -048  -0.02  -016 008  18.06 0.07 -0.03
T-141(0.24) - = - - - .77 048 048 - 10.85 - -
8 | -3.91(-5.87) - -- - - -- -0.61 - -0.04 2989 -0.65 -- -
Y | -20.84 (-17.55) - - - - - -1024 0 - -1.60 - -10.25 - -
10 1-23.03 (-1 1.56) - -7.56 - -- - =376 -0.31 -4.02 - 6.37 - -
11| -TLSI(15.84) | -29.05 -28.44  -33.81 -28.59 -28.72 -28.74 22898 3405 -2902  -040  -2879 2896
121 -0.39(18.19) 0.93 1.43 1.35 - - 0.81 0.91 - 0.94 14.46 1.23 0.93
13] 0.86(2.07) - -4.07 - -4.27 -4.27 -1.740 1403 -1.32 - -1.54 - -
4] 20.22(13.92) .05 0.46 0.38 -0.05 -0.05 018 -0.02 -0.07 -0.03 -0.03 0.24 -0.04
15 -8.33 (-8.04) - - - - - -0.44  -1.11 -0.69 - -1.21 -1.33 -1.61
16| 2.29(-3.37) -4 018 -0.17 -0.39 -0.39 -0.32 -0 -0.18 -0.19 -0.02 019 022
7] 491499 - - - -2.62 -2.56 -1.63 022 040 -0.68 9.74 -- -
18] -0.08(-7.539) -3.63 - -3.20 - - 3760 23,63 - <360 -36! -338 0 -362
19 -0.04(-4.53) - - - - - -LRO =255 -2.06 - -2.49 - B
2] -3.09 (-4.13) - - 561 - - -039 0 -022 0 2020 - 019 018 047
21 -0.29(2.87) -0.02 -0.48  11.65 -1.02 -1.03 1L.39 1155 -0.01 11.58 1158 11.69 1156
22014341611 - -~ . . - S R -1.08 - 0,44 - -
23] 8.33(8.64) -0.83 -0.63 =173 - - -0.54 025 039 -1.05  -035  -028 036
240 -9.56 (-15.24) | -0.76 -018 056 -0.72 -0.77 060 <016 -0.19 063 2208  -047 071
25| -18.33 (-14.3D) - - - -0.46 - =562 6.73 1.01 - -0.86 - -
26 ] -27.84(-20.59) - - - -15.66 - -13.00 -29.45  -10.69 - 1291 - -
271 27.85(24.10) -022 043 0.02 -0.33 -026 -0.27 0 -0.09 -0.33 -0.03 -0.03 0.05 -005
281 0,46 (6.62) -0.50 -53.36 -- -1.49 -- -0.35  -0.15 -0.21 -0.29 -0.08 -0.13 020
291 2.26(-5.49) -h 14 -- -- - - -0.33 -0.15  -015 -- -029 004 -015
30| -0.02 (-11.70) | -128.19 -127.32 - - - -12103 -737  -11998 - 6,19 -12828 -743
31 29.51(30.17) | -0.18 033 096 -1.29 -1.32 -0.33  -0.10 -1.31 -027 <005 008 -0.09
32 8.03 (1.52) -0.68 - -- - -~ -0.33 -0.1¢6 -0.16 -0.63 -0 20 -0.17  -0.58
33| -0.22 (-16.30) -- - - -2.01 -- -21.65 -1.78 -1.06 -1.97 -1.21 - --
341 28.42(18.62) | -0.11] .39 -0.64 -0.21 -0.22 -023 0 -002 044 015 -002 0.09 -0.04
351 -6.55(-1.37) - - -1.21 - - -t200 231 -8 - -1.0s -137 0 -13
361 3.97(1.24) -0.22 030 -006 -0.61 -0.65 -032 -010  -024  -053 041 009 -015
37 | -28.70 (-15.35) | -5.73 -5.14 - - - -024 014 029 -0.44 0.11 -0.19 -
38| -0.03(5.24) -2.62 - - -- - -2.86 -- -0.17 - 17.69 -0.20 095
39| -18.28(-6.90) | 592 643 -0:4 - - 579 592 -1072 593 592 638 591
401 1.20 (0.46) -0 44 019  -0.14 -0.56 -0.58 034 020 048  -043  -0.26  -0.19 -044




41| -9.16 (-11.60) -- - - -- -~ -9.33 - -1.89 - -2.01 = -

42 1-13.70(-18.47) | -22.45  -21.48 - -0.70 -0.84 -0.59  -027  -0.10 -0.70  -044 052 -076
43 ] -5.55(2.36) - -12.66 - -36.80 -36.82 -633  -693  -436 -- -6.95 -- --

44| -2.99(-7.93) - -- -7.06 - -- 48.60 200.95 -0.60 -~ 48.59  -1.41  -154
451 -15.11 (-4.78) - - -~ = - -034  -026 0.06 <046 13.65 033 -

46 | -15.41(-9.17) | -224 -1.64 - -1.70 -1.98 -0.50  -0.16  -0.30 -0.36 -0.19  -0.53  -0.71
471 3.61(5.47) -0.60 -2.68 315 - -- 035 -031  -027 -0.59 027 -0.28 042
48 | -4.71(-3.49) -- -- -5.11 - - -0.54 2833 -039 - -0.94 -- -5.51
491 -9.79 (-8.44) -5.51 -502  -5.39 - -- -2.50  1.05 1.07 -6.11 -020  -540 -552
501 -9.71(-0.61) | -26.44  -25.66 -- -- -25.55 13.91 -25.14 -1.36 -1.44 0.81 - -1.30
51 7.15(7.18) -0.35 0.30 -1.64 -0.23 -0.27 046 -010 -040 -0.10 3694 010 -028
521 2.88(-5.08) -0.53 0.00 -0.56 -0.57 -0.60 -042 019 -0.14 -0.57 2236 018  -0.40
53| -9.58(-5.34) | -3956  -3881 - -39.47 -39.54 -5.40 -37.07 -374 - -37.10 -39.56 -40.01
54 | -11.75(-14.68) - - -~ -0.87 -- -0.61 1992 -1853 -0.57 19.66 - -

55| -9.18 (-13.46) | -0.15 035 -4.51 -0.70 -0.97 005 -0.07 0.06 -0.18 5.44 010 -0.10
56 1-10.97 (-19.88) -- -~ -- - - 3.28 -012 344 -0.40 -0.20 -- -0.29
571 -10.46 (-5.93) | -0.32 0.03 -0.66 -0.47 -0.85 -025  0.11 -0.18 -0.34 -007 006  -0.12
581 -7.60 (-12.93) | 26.47 0.00 - -0.76 -0.93 -0.34  -0.13  -0.09 -0.53 2649 -020 -0.33
591 2.65(-2.09) -0.37 0.23 -0.04 -0.42 -0.54 -0.34 008 -0.17 -0.20 -008  -0.13  -009
60| -7.44 (-4.39) -- -~ -- -- -~ -- -1.68  -537 -- -- - —

Tabla 7. IV.- En la tabla se indican las diferencias de tiempos, para la onda P, en segundos entre el
analista y los algoritmos ensayados (indicados Ginicamente por el primer autor y el afio), sobre la base de
datos reales. Las diferencias negativas indican dataciones posteriores a las sefialadas por el analista,
mientras que las positivas, indicadas en negrilla, sefialan falsos disparos. La razén sefial ruido (expresada
en decibelios) indicada para cada evento se refiere a la onda P, mientras que entre paréntesis se indica la
SNR para la totalidad del registro.

* Tara et algoritmo de McEvilly y Majer (1982), la datacion se efectud con un umbral de 1.5, mientras que para la detceeion se
utilizo un valor de cuatro. Por ello, algunas diferencias positivas no corresponden con falsos disparos.

Al igual que antes, los algoritmos basados en la razon STA/LLTA obtienen los peores
resultados, tanto en los porcentajes de deteccién como en el datado.

El algoritmo de Michael et al. (1982), basado en la transformada de Walsh, presenta
un alto nimero de falsos disparos, mientras que tan sélo el 1.7% de los casos no son
detectados. Un mejor refinamiento de los parametros utilizados podria mejorar los
resultados, pero tras varias pruebas hemos comprobado que los cambios evaluados para
disminuir el nimero de falsos disparos reducen enormemente la capacidad de deteccion del
algoritmo. Un mayor nimero dz pruebas sobre una base méas amplia podria resultar en una
mejora global de los resultados de este algoritmo.

El evento n® 12 (terremoto de Alhucemas de 02/02/2001 a 13:44:08, mb=3.7) no ha
sido correctamente detectado por ninguno de los algoritmos, debido al gran nimero de
espurios de gran amplitud que enmascaran totalmente el registro.

El sismo n°® 21 (Jimena, 28/03/2001 a 12:15:17, mb=2.4) es similar al anterior pero
con menor numero de espurios, lo que permite que en algunos casos se detecte

correctamente.

Nuevamente, el algoritmo sugerido por Savvaidis et al. (2002) presenta los mejores
porcentajes tanto en deteccién como en datacion.
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En la figura 7.20 se muestran las diferencias en los tiempos de llegada para los
algoritmos con mejores resultados (Roberts y Christoffersson (1991), Baer y Kradolfer
(1987), Savvaidis et al. (2002), Goforth y Herrin (1981), y Gledhill (1985)) en funcion del
nivel sefial ruido estimado para la totalidad del registro.

DIFERENCIAS DE TIEMPOS PARA LA ONDAP
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Figura 7. 20 Diferencias de tiempo, para la onda P, entre el analista y varios algoritmos de deteccion, en
funcién del nivel sefial ruido estimado para la totalidad del registro. Las marcas de la parte superior, con
diferencias positivas, indican unicamente los falsos disparos y los eventos no detectados por los algoritmos.

Los algoritmos de Roberts y Christoffersson (1991), Baer y Kradolfer (1987) y el de
-Savvaidis et al. (2002) son los que presentan menores diferencias, manteniéndose por
-debajo de 1 segundo para los evenfos con SNR superior a 5.48 dB.

Los falsos disparos o no detecciones se producen para eventos con SNR inferiores a
5.24 decibelios.

La mayoria de los eventos no detectados y los falsos disparos, se han producido por
la presencia de espurios o por el bajo nivel sefial-ruido.

Hay que destacar que la deteccién enormemente tardia del eventos nimero 30
(terremoto de Grazalema del 18/05/2001 a 11:19:15, mb=2.8) se debe a que el registro es
muy ruidoso y la llegada de la onda P es muy poco impulsiva, siendo dificil su deteccion
incluso para un analista experimentado. En el caso del evento nimero 11 (explosiones de
Torregorda del 31/01/2001 a 17:48:43, mb=2.5), el retardo en la deteccién se debe a que la
primera explosion se encuentra enmascarada por mucho ruido, mientras que las siguientes
se pueden observar con claridad, datando los algoritmos estas Gltimas.
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Finalmente, el algoritmo de Savvaidis et al. (2002) detecta el evento 54 (sismo de
Tetudn de 27/10/2001 a 23:56:45, mb=3.6) de forma tardia mientras que la mayoria de los
algoritmos lo detectan correctamente. Para este sismo, la onda P supera el nivel umbral
ampliamente pero tan sélo durante algo més de 1 segundo, posteriormente vuelve a

superarlo durante cortos intervalos, hasta que finalmente la onda S es la que dispara el
algoritmo.

En definitiva, tal y como comentamos en la introduccidn, ninguno de los algoritmos
ensayados logran acercarse adecuadamente, en todos los casos, a las detecciones y
dataciones efectuadas por el analista. De entre todos, los algoritmos sugeridos por
Savvaidis et al. (2002), Roberts y Christoffersson (1991), y Baer y Kradolfer (1987)
proporcionan niveles de deteccion y datado superiores al 60% de los casos.

En lo referente a la deteccién, los porcentajes de acierto para cualquiera de los
algoritmos ensayados se verdn incrementados al actuar sobre el conjunto de las estaciones
de una red sismica, ya que, en general, seran varias las estaciones que registren un mismo
evento.

La aplicacion de estos algoritmos sobre los registros de estaciones de tres
componentes proporcionard una mayor capacidad de deteccidn, elevando el porcentaje de
aciertos. Pero para estas estaciones, es mas conveniente utilizar algoritmos especificos
como por ejemplo los disefiados por Magotra et al. (1987), Christoffersson et al. (1988),
Roberts et al. (1989) o, mas recientemente, los disefiados por Anant y Dowla (1997) y el de
Fedorenko y Husebye (1999).
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CONCLUSIONES

Como hemos mencionado en el Capitulo 1, los limites entre las placas Euroasidtica y
Africana no se encuentra bien definido en el Sur de Espaiia.

La creciente instrumentacion de la zona, ampliacion de la red del Observatorio y red
del Estrecho, la red sismica de Andalucia del Instituto Andaluz de Geofisica (Observatorio
de Cartuja de Granada), la red sismica de Almeria, etc., junto al creciente despliegue de
estaciones de Banda Ancha y la integracion de redes GPS (tanto permanentes como

temporales), permitirdn un mejor conocimiento de las estructuras y la geodindmica de esta
compleja zona.

Con este objetivo, el Real Instituto y Observatorio de la Armada, pionero en Espafia
en el campo del registro sismica, mantiene desplegadas en la zona diversas redes sismicas:
la red de estaciones de Banda Ancha ROA/UCM/GFZ (integrada en la red mundial
GEOFON), la estacion sismica de largo periodo de San Fernando, y la ya mencionada red
de corto periodo del Observatorio y red del Estrecho.

La red de corto periodo fue desplegada a principios de los 90, y se basa en la
transmision analodgica desde las estaciones de campo hasta el Observatorio, donde se datan
y convierten a formato digital con una resolucion de 12 bits.

Los répidos avances de la telefonia, receptores GPS, el bajo coste de los
convertidores A/D de alta resolucidn, etc., permitieron plantear la actualizacion de la
instrumentacion de esta red por estaciones de altas prestaciones, coste moderado y, sobre
todo, de disefio propio. El disefio y puesta en funcionamiento de un prototipo, asi como el
preprocesado digital de eventos sismicos, constituyen el nicleo de la presente memoria.

Se exponen a continuacion aquellos puntos que, a juicio del autor, sintetizan las
aportaciones mas relevantes de esta memoria, haciendo un mayor énfasis en aquellas ideas

que introducen una cierta novedad en el campo de la instrumentacion sismica y del
procesado digital de datos:

e Se ha disefiado un prototipo de estacion sismica digital con caracteristicas
optimizadas para el registro de microterremotos y terremotos moderados, adaptada a
las particularidades de la Red del ROA: registro continuo, enlace via modem o

Internet, amplio margen dindmico y con respuesta plana desde 10 segundos hasta los
100 Hz.

. Se propone como novedad la utilizacion de una impedancia de carga “RC serie”
en lugar de utilizar Gnicamente una resistencia, como en los sistemas clasicos. El
andlisis del efecto de esta impedancia sobre la respuesta muestra que uno de los
polos reales puede ser claramente despreciado, y su funcion de transferencia puede
ser aproximada por una ecuacion formada por tres ceros (uno doble en el origen y
otro real negativo), y tres polos (en general, uno real y dos complejo conjugados).

Eligiendo adecuadamente los valores de la resistencia y del condensador puede
variarse la frecuencia natural del sistema sin variar la ganancia. El estudio realizado
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muestra que, para el sensor Mark 1.4-C, se obtiene un aumento del ancho de banda
en el orden del 35%.

El estudio de la dindmica del sistema propuesto muestra que el convertidor A/D
utilizado (Cristal CS5322/CS5323), con un margen dinamico de 129 dB a 125 mps,
es adecuado para el regisiro de la microsismicidad, aprovechando la casi totalidad
del margen dinamico del sensor. La necesaria amplificacion de la sefial, previa a la
conversion a formato digital, puede ser seleccionada entre 20, 30 o 40 decibelios.

Hemos desarrollado los circuitos amplificadores y filtros necesarios, utilizando
una primera etapa no inversora, ya que presenta la gran ventaja de tener una alta
impedancia de entrada. Los posibles ruidos inducidos en modo comin se evitan
situando el amplificador cerca del sensor y utilizando cables altamente apantallados.
La segunda etapa consiste en un filtro “antialiasing” con una frecuencia de corte
muy alta (800 Hz) para evitar posibles interferencias de radiofrecuencia, mientras
que los filtros digitales del propio convertidor eliminan la contaminacién, de mas
baja frecuencia, antes de producirse la correspondiente decimacion.

El analisis de ruido dzl sistema propuesto muestra como éste se mantiene por
debajo del modelo de bajo ruido de Peterson entre 10 segundos y 10 Hz, al igual que
los sistemas convencionales con resistencia de carga.

Hemos desarrollado los circuitos y programas necesarios para el correcto
funcionamiento del sistema, proponiendo la utilizacion del sistema operativo Linux
y €l uso del puerto paralelo para la toma de datos. Este puerto ha sido poco
aprovechado en la mayoria de los sistemas desarrollados hasta la actualidad, y
permite una velocidad de transferencia para la entrada de datos de hasta 2Mbytes por
segundo cuando opera er modo EPP. En este modo la transferencia de datos es
“hardware” sin que intervenga el microprocesador.

El sistema de sincronismo por GPS, desarrollado por la Seccién de Hora del
Real Instituto y Observatorio de la Armada, operando conjuntamente con el puerto
paralelo en modo EPP, permite datar cada una de las muestras con una precision
mejor que el milisegundo, cumpliéndose las especificaciones inicialmente fijadas.

Los disefios de las tarjetas convertidoras A/D y la “inferfaz” serie-paralelo
incluyen diversos circuitos que facilitan las pruebas de los diversos componentes,
por lo que serdn mucho mds sencillas en futuros disefios, reduciendo el consumo.

Las tarjetas electronicas se pueden adaptar facilmente para el registro de tres
componentes sin necesidad de triplicar el nimero de circuitos utilizados. En este
caso, s6lo necesitariamos modificar el “driver” del puerto paralelo para que lea
nueve “bytes” cada vez que se genera la interrupcion.

Las pruebas de funcionamiento de las diversas tarjetas electronicas y de los
programas resultaron satisfactorias, concordando los datos con las especificaciones
del fabricante a excepcion de la componente de continua del conversor A/D que es

ligeramente superior, aunque creemos que se debe al ruido interno del generador de
ondas utilizado.
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Se propone la calibracién paramétrica por ajuste de la impedancia equivalente
como método alternativo de estimacion de la respuesta instrumental. Este método
obtiene estimaciones bastante precisas de las diversas constantes del sensor (0.15%
para la resistencia interna, 1.4% en la estimacion del amortiguamiento a circuito
abierto, 0.40% para la frecuencia propia y 0.51% en la constante de transduccion).
La excepcion es la autoinductancia, que presenta un error elevado, debido a que s6lo
se manifiesta de forma apreciable en el rango de muy altas frecuencias.

La medida de la frecuencia propia, la constante de transduccion y el
amortiguamiento a circuito abierto pueden ser mejoradas ligeramente por otros
métodos clasicos (inferiores al 0.01%, 0.3% y 0.9% respectivamente), pero suponen
un gran incremento del ntimero de experimentos a realizar en laboratorio.

Las respuestas totales del sistema no difieren de forma apreciable al utilizar los
parametros obtenidos por los diversos métodos ensayados (la maxima diferencia en
amplitud es de 0.13 dB, y en fase de 0.62 grados).

Aunque la impedancia de carga se eligi6 para que la respuesta en amplitud fuese
plana, se observa una ligera resonancia en torno a 1.4 Hz. debido a la gran diferencia
de la frecuencia propia del sensor (1.25 Hz) con su valor nominal (1 Hz).

Se propone la calibracion empirica, por comparacion de los registros de ruido
entre dos instrumentos situados en el mismo sitio, utilizando los valores de la
coherencia como pesos en la estimacion de la funcion de transferencia entre ambos
instrumentos. Esta estimacion esta limitada hasta unos 10 6 15 Hz.

La estimacion de la respuesta por comparacion de los registros de un sismo
relativamente lejano (unos 40 km), muestra la mejor precision de la calibracion
empirica. La respuesta obtenida mediante la utilizacién de la bobina auxiliar no
presenta grandes errores, mientras que la calibracion paramétrica parece
sobreestimar la respuesta a partir de la frecuencia de resonancia en el orden de 3
decibelios.

Las respuestas obtenidas mediante la utilizacion de la bobina auxiliar (efectuando
la correccidn por acoplamiento entre bobinas) v por calibracion empirica difieren de
la paramétrica a partir de la frecuencia de resonancia, manteniéndose unos 3
decibelios por debajo en amplitud, mientras que en fase las diferencias son siempre
inferiores a seis grados. Creemos que el clasico modelo equivalente del sensor
adolece de capacidades parésitas que justificarian estas diferencias.

Para frecuencias inferiores a la de resonancia los tres métodos presentan la
misma respuesta, con una frecuencia de corte del orden de 0.86 Hz., lo que supone
un incremento del ancho de banda de un 30%.

A partir del estudio de diversos filtros lineales (tanto IR como FIR) se propone
efectuar la ccualizacion digital para ampliar el ancho dc banda hasta los 10
segundos. La ecualizacion analdgica puede provocar la saturacion de la sefial e
incluso mostrar sefiales aparentemente no saturadas cuando en realidad se habian
saturado en etapas previas a la ecualizacion analégica.
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Se propone un método para la estimacion precisa de la frecuencia, fase y
amplitud de las diversas componentes del desarrollo en serie de Fourier de ruidos
periodicos que permite su mejor eliminacion, sin alterar las componentes espectrales
de la sefial original.

Se ha disefiado un procedimiento novedoso para la deteccidén y reduccion de
“spikes” que presenta buenos resultados, aunque en la mayorfa de los casos no logra
eliminarlos por completo.

Se propone un método de filtrado no lineal basado en la transformada wavelet,
con ideas semejantes a las empleadas por el método de estructuras coherentes pero
aplicadas a los coeficientes en cada uno de los niveles de descomposicién.

La comparacion del método de filtrado no lineal propuesto (actuando
conjuntamente con el método de reduccion de ruidos periddicos y “spikes™) con
diversos filtros lineales clasicos y otros filtros no lineales demuestra su gran eficacia,
tanto al aplicarlo sobre la base de datos de sismos sintéticos como reales.

En esta comparacion se han analizado los errores en la amplitud maxima, el error
eficaz y los niveles de sefial-ruido tanto de la primera {legada como del registro
completo. El método propuesto se manifestd claramente superior a los demds en
todos y cada uno de los aspectos sefialados.

Se han analizado y comparado diversos algoritmos de detecciéon de eventos que
operan Unicamente con una estacion monocomponente. De entre todos destacan
claramente los basados en las propiedades del sesgo y la curtosis (Savvaidis et al.
2002), la demodulacién compleja (Roberts y Christofferson, 1991), y en la
estimacion de la envolvente (Baer y Kradolfer, 1987). Estos tres algoritmos
presentan un porcentaje de aciertos superior al 60%.

Ninguno de los algoritmos ensayados, como era de esperar, logra alcanzar bajo
todas las circunstancias las precisiones de un analista experimentado, pero
representan una ayuda inmejorable a la hora de analizar la gran cantidad de datos
diarios que produce una rad sismica.
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PREAMPLIFICADOR Y FILTRO ANTIALIASING.

LISTA DE COMPONENTES DEL

Uly U2 OP27E
4.8.
RL 20 uF
4.8.1. 9k5 8.1.1. CL
R1 20
R2’ 105,274y 866
Ra 4Kk3 ClyC2 47 nF
2k4
8.1.2. Rb
R3yR4 4Kk3

* Las tres resistencias se conectan en serie a través de un microinterruptor. El valor elegido
para R2 es por tanto 105, 379 o0 1245 Q.

LISTA DE COMPONENTES DE LA TARJETA A/D.

u3 CS5323 CS5322
4.9. U4
Us Crystal CMOS 2.048MHz U6 74HC74A
U7y U8
4.9.1. 74HCO04
RS 3k92 C3 0.1 uF
R6 6K 04 C4yCs 68 uF
R7 7K 59 Cé 0.1 uF
RS 32K4 C7 2.7 nF
R9, R10 64K9 C8 470 pF
R11 a R14 10 C9 0.1 uF
R15y R16 47K SIPS C10 10 uF
R17 y R18 100K0 C11 a C15 0.1 uF
R19 y R20 5K0 C16 10 uF
R21 10 C17 3.3 uF
C18a C23 0.1 uF
C24 10 uF
St Selector Frec. Muestreo  S2 Selec. USEOR y ORCAL
J2 Jumper: Frec. Reloj Jumper CLK/SCLK
4.10. J3
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LISTA DE COMPONENTES DE LA TARJETA’

INTERFACE.
U9 U26 74HCO04
4.10.1. 74HC14

U10 a U15 HCPL-2300 u27 74AC191
Ulé6y U17 74HC14 U28 74ACT138
U18y U19 74HC74 U29y U30 7T4ACT1284
U20 a U22 74HC595 U31 74HC595
U23 a U25 T4ACT6460
R22 a R25 47K0 C25a C31 0.1 uF
R26 a R31 5K1 C32 a C37 10 uF
R32 a R39 33R0 C38 a C43 22 pF

C44 a C59 0.1 uF
J5 Conector seiiales serie J7,J8y J9 Sefial de test
Jo Jumper de test J10 Conector paralelo

LISTA DE COMPONENTES DE LA FUENTE DE

ALIMENATACION.
U32 LM79L0O5SAC U34 1L.T1021-10
U333y U35 LM78MO5 LM123
10.1.1.
36
C60 a Co4 47 uf
C65y Co67 1 uF
Co66 0.1 uF
C68 a C74 0.1 uF
D1 aD5 IN6273 D6 P6KE6.8
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