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Resumen

En aplicaciones de Ingenierfa, es conveniente contar con métodos para aproximar la funcién
de transferencia de un sistema, cuando ésta es conocida en un conjunto de frecuencias. El objetivo
de este articulo es presentar una técnica para ajustar un modelo discreto de polos y ceros H(z) a
un conjunto de muestras complejas en frecuencia Y(u)), i = 0,1,...,t. Lo novedoso de este método
es el empleo de un conjunto de restricciones homogéneas introducidas por el empleo de diferen-
cias divididas. Se proporciona como ejemplos algunos disefios de filtros y un problema de
aproximacién.

Summary,

In Engineering applications, it is convenient to have methods to approximate the transfer
function of a system, when it is known for a set of frequencies. The objective of this article is to
present a technique to fit a discrete time pole-zero filter model H(z) to arbitrary complex-valued
frequency samples Y(uj),i = 0,1,...,t. The novelty of this method is the use of a set of homogeneous
constraints introduced by the application of divided differences. We provide simulation results

involving an approximation problem, and several filter design applications.

1. INTRODUCCION

Se va a derivar un algoritmo que puede em-
plearse en ajustar un modelo de polos y ceros a un
conjunto arbitrario de muestras de respuesta de
frecuencia. Por la funcién de transferencia H(z)
de un modelo de polos y ceros se entenderé

A(z) ap + a1z ++*+ + amz™

H(z) = e (1
B(z) 1+ b1z +*++ + byz"

con m < n. Nétese que se trabajara con poten-
cias positivas de z. Y(ui) denotar4 los datos de la
respuesta de frecuencia compleja conocidos, y ui
las frecuencias complejas con magnitud unidad,
esdecir, uj = 1 para todo i. El criterio de error de
modelado que se desea minimizar con respecto a
las incognitas (ao, a1,...,b1,...,bn) €5 entonces

e(a,b) { | Y()- Hw)P|?

t A(uj)
e(a,h)[ Yo 2 )
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donde a y b denotan los vectores de los coefi-
cientes del numerador y del denominador, res-
pectivamente. Se cuenta con t + 1 muestras.

El problema que se encara al llegar a este
punto es la carencia de linealidad de la ecuacién
(2). Se ve de (3) que se tiene m + 1 incognitas en
el polinomio del numerador de H(z), y n incogni-
tas en su denominador; por otro lado, no se puede
linealizar la ecuacién sin cambiar la definicién del
error que se usa. Lo que se necesita es una técnica
matemitica que precisamente ayude a linealizar
(2) sin alterar la esencia de la definicion original
delerror. Las diferencias divididas es un concepto
que se ajusta a nuestras necesidades. Se puede
acudir a (7) para consultar definicién y propieda-
des de las diferencias divididas.

2. ELIMINACION DEL POLINOMIO DEL
NUMERADOR USANDO
DIFERENCIAS DIVIDIDAS

Evalfiese ahora H(z) en t+1 puntos, que co-
rresponden al niimero de muestras con que se
cuentan.
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A(uj) t  H(ui)B(u)ui
H(uj) = (4) 2 — =0 (9
' B(u;) i=0t
coni = 0,1,..t. Lo que es equivalente a 7z (uj-ug) |
k=0k==i |
a0 + a1z + a2 +ve+ + apZ™ _ _ :
H(uj) = () | t H)bow* + by1u™H 4eae 4 4]
1+ b1z + byz? ++xr + by by =0(10)
Z=1; i=0 t
Supb6ngase que el nimero de muestras satisfa- k4 (i - uk)
ce la designaldad t + 1 > m + n. Si se calculala k=0, k=i
diferencia dividida de orden t para el polinomio .
A(z), tal cantidad iguala cero porque t > m; A(2) n t H(ui)uil +
es un polinomio de orden m. Por tanto, si se Ty - 3 b =0 (1)
expresa este hecho en forma matemética, se tiene I=0 i=0t
lo siguiente: 7 (u; - ug)
k=0k=i

t Aw)
Alug,ug,...u] =2 ———— ©)
i=0t
7 (uj - ug)
k=0k==i
=0 (M

Escribiendo A(z) = H(z)B(z) en términos de
la funcién de transferencia y del polinomio del
denominador,

t H(uj)B(u)
z =0 (6))]
i=0 t
14 (vi - ug)
k=0, k=i

Considérese ahora el polinomio zA(z). Es un
polinomio de orden (m + 1)-ésimo, y su diferencia
dividida de orden t es cero. Para los polinomios
zzA(z), z3A(z), Yk z‘“A(z) con Ordenes m+2,
m+3, ..., m+t-n respectivamente, todas sus dife-
rencias divididas de orden t son cero. De modo
que se puede extender el resultado de la ecuaci6n
(82 para los polinomios A(z), zA(z), zzA(z), 248
z' A(z) escribiendo, conﬂj =0,1,...,t-nyB(uj)=1 +
biu; + boui® + + bay;

Si se escribe en forma matricial la Gltima ex-
presién, se tiene, -

BUDh = ( (12)

donde las matrices B, Uy D se definen abaijo.

ba b1 *** by by 1 0*** 0 0]
0 b, *** b3 by by 1 %** 0 0
B=0 0 ook k% * & ok 0 0 (13)
* % * % % * ™
0 0 ***bp bp-1*** * by by 1
I_U{J‘ u | SR utt ]
ll(}t-l i.llt-l - utt-l
* * &
U=y u®_ *** " 14
lulgn-]. “iﬂ-l 5 ok u:l'-l-l ( )
* *  wokek *
ug Uy ek ut
1 1 e g
— _J

D es una matriz diagonal cuyos elementos
estdn definidos por la ecuacién:
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(15)

[Dlik =
t
7 (ug - uj)
1=0,i=k

donde k = U,IT...,t. h es el vector
[H(uo),H(u1),-..H(ur)]" y las dimensiones de las
matrices B, U y D son respectivamente, (t+1-
n)x(t+1), (t+Dx(t+1) y (t+1x(t+1). Véase
que s¢ ha eliminado el polinomio del numerador
usando propiedades de diferencias divididas. El
resultado es un sistema de ecuaciones homogé-
neas, las que pueden usarse como condiciones
restrictivas en la minimizacién del error definido
¢n (2). La linealizacién se ha conseguido al “ani-
quilar” el polinomio del numerador con el empleo
de diferencias divididas.

3, MINIMIZACION DEL ERROR

USANDO UN SISTEMA

DE ECUACIONES HOMOGENEAS COMO

CONDICIONES RESTRICTIVAS

Como la ecuaci6n (12) ha de satisfacerse, se
puede considerar junto con (2) para formular un
problema de minimizaci6n de error usando mul-
tiplicadores de Lagrange, como sigue:

le@DI?=]l¢-bjf* + 4 BUDA (16)

donde_ u T es el vector de multiplicadores de
Lagrange [u0,u1,-.44tn] € ¥ es el vector de mues-
tras (datos conocidos). Sea BUD = C. Expan-
diendo la ecuacién (16),

[le@|” =Jj¢- bjf +4"Ch
=(¢-)¥(y-h) + £'Ch
(¥ B¥)(z-b) +u'Ch
= y'y-y'h- by + h'h + TTC h(17)

«» denota transpuesta conjugada. No se pue-
de diferenciar directamente (17) para obtener el
valor de h que minimiza (16), porque es un vector
con entradas complejas. Para superar esta incon-
veniencia, sea h = hr + jhi, g=@r + i Se
puede diferenciar ahora con respecto a hry hi, e
igualar ambos resultados a cero.

S 2
Il::h—) : =y yT+o’ +4TC (18)
= -2er + 2he’ + ;LTC
=0 (19)
Sllea)IP

e g + "+ 2" +W'C (20)
=2yT + 20T +ju’C
=0 (21)
El simbolo “ 8” se usa para indicar el operador
de diferenciaci6n parcial. Después de multiplicar
(21) por -j, y de sumar el par de ecuaciones asi
obtenidas de las diferenciaciones, se tiene lo si-
guiente:

23T + 25T + 2he” - 2T +24.TC = 0

La filtima expresién puede ser acomodada de
las dos formas siguientes:

e e (22)

¥y-h =

El sfmbolo “*” denota conjugado complejo.

Usando ahora Ch = 0, que se obtiene al diferen-

ciar (16) con respecto a las partes real e imagina-
riade 4, e X
[CCTCy =u

e =ut

i (23)

(24)
(25

Sustituyendo las dos expresiones anteriores en
(16), y usando (12) otra vez,

[le@b)|lmin” = B b) (26)
(VRO %
-uToct{iec o @28
=u'Cy (29)

Por consiguiente,
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[[e@bflmin” = ¢*c¥iec¥T ey
= ¥ (BUD)*[BUD(BUD)¥|"'BUDYy (30)
= le(®) [[min”

De la expresion del error se ha eliminado el
vector a porque los coeficientes del polinomio del
numerador no estdn directamente involucrados
en (30). El problema de minimizaci6n del error
que se ha descrito otra vez empleando multiplica-
dores de Lagrange permanece no-lineal, pero se
ha podido simplificar la expresién de modo que
se considere s6lo uno de los dos conjuntos de
coeficientes involucrados en (2) mediante la can-
celacién dela dependencia respecto a a. La expre-
sién del error minimo se puede usar para definir
un algoritmo para calcular los coeficientes del
polinomio del denominador. Esto es materia de la
préxima seccidn.

4. UN ALGORITMO PARA EL AJUSTE DE
UN MODELO DE
POLOS Y CEROS PARA MUESTRAS EN
FRECUENCIA ARBITRARIAS

4.1 Obtencién de un conjunto de valores
iniciales para los coeficientes del polinomio
del denominador
Antes de modificar ligeramente la ecuaci6n

(30) para hacerla adecuada para el célculo algo-

ritmico de los coeficientes del denominador, se

obtendr4 un valor inicial parah = [1,by,ba,...,ba] "
usando el siguiente procedimiento. Hagase en

(30) (BUD)(BUD)" = I (matriz unitaria), UDy

e identifiquese por Q el arreglo hecho:

Q = y*(BUD)*(I)BUDy (31)
= y'DYUY¥B¥BUDy (32)
=T¥B*¥BT (33)
=b¥Z¥zh (34)

es un vector de t + 1 dimensiones. Z est4 defi-
nida por BI' = Zbh. Se puede reconocer en la
Gltima igualdad una “razén de Rayleigh” o “co-
ciente de Rayleigh”, cuyo denominador viene da-
do por h'h=1. Obsérvese ademés que Z'Z es
hermitiana. Ambas particularidades implican que

el principio de Rayleigh es aplicable en este caso,
el cual enuncia, que al variar b, la cantidad

Q =h¥Z¥7p (35)

es estacionaria cuando b es up autovector y ¢l
autovalor correspondiente de Z* Z. El méximo y
el minimo de la cantidad corresponden a los au-
tovalores mayor y menor, respectivamente. Si se
minimiza ta] razén de Rayleigh con la condicién
restrictiva h“‘h = 1, bigualar4 el autqf\rector dado
por el autovalor més pequefio de Z*Z. De esta
manera se obtiene un valor inicial para b.

4.2 Cdlculo de los coeficientes del denominador
usando iteraciones sucesivas

Con el valor inicial de b, que se denotar por
bo, se crea una matriz Bo (del tipo Toeplitz) de
acuerdo a la ecuacién (13), y se reescribe Q para
expresar un procedimiento iterativo, con el uso de
ky k+1 para distinguir entre pasos sucesivos.

Q=y*(Bk+ 1UD)¥[BkUD(BkUD)¥]'1Bk +1UDy
= (bx+1)"Z¥AZby +1 (36)

conk = 0,1,..y A = [BeUD(BxUD)¥]", Las
iteraciones subsiguientes proceden de la misma
forma: se calcula el autovalor minimo de Z, AZy
bk +1 sera su correspondiente autovector; poste-
riormente, siguiendo a (13), se forma la nueva
matriz By y se sustituye en . El procedimiento se
repite hasta alcanzar la convergencia. Con cada
iteraci6n se disminuye el error, y al mismo tiempo
se estd obteniendo los coeficientes del denomina-
dor. Los coeficientes obtenidos con (36) son com-
plejos.

4.3 Calculo de los coeficientes del polinomio del
numerador mediante minimos cuadrados

Después de obtener el conjunto deseado de
coeficientes del denominador, sigue el c4lculo de
los coeficientes del numerador. Estos se obtienen
usando la solucién de minimos cuadrados al pro-
blema de la minimizacion de

; t Aug)]2
”c(a)ﬂ SR ({1 LS (37
k=0 B(uk)
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conrespectoaa = [au,al,...,am]T. La solucién
est4 dada por

a= [0 0%y (38)

donde se define como la multiplicacién de una
matriz diagonal , calculada usando el polinomio
del denominador obtenido por el procedimiento
iterativo, y una matriz @ (del tipo Vandermonde):

1 up up? *** u™
® =1 u; u? *** y™ (39
* ok ok kkk %
1w utz xRN u:m
1
M];i = (40)
B(u;)

coni = 0,1,....t.

5. MEJORAMIENTO EN LA
CONVERGENCIA DEL ALGORITMO
EMPLEANDO LA TECNICA DE
OPTIMIZACION DE
NEWTON- RAPHSON
Cualesquiera hayan sido los resultados que se

hayan alcanzado para los coeficientes del nume-

rador y del denominador, no hay plena seguridad
de que el error sea el minimo alcanzable. Se puede
usar los valores de los coeficientes como condicio-
nes iniciales para aplicar una técnica de optimiza-
cién, la cual mejore la aproximacién al punto
minimo. En vez de mostrar interés inicamente en
el aumento de la rapidez de convergencia que su
empleo pudiera traer, se usard el algoritmo de
Newton-Raphson para mejorar la convergencia al
minimo global o local que el método ofrece. Cuan-
do se usa este algoritmo, no se puede garantizar
que se llegar4 al minimo global, pero empleando
los valores dados por el algoritmo anterior, se
podria llegar a un valor significativo. Para princi-
piar, y a fin de evitar la diferenciacién compleja,

se redefine b de tal forma que sus primeros n

elementos son partes reales de coeficientes, y su

segunda mitad son las partes imaginarias:

b = [Re(b1),...Re(bn),Im(b1),...Im(bs)] T (41).
Sea T(k) = (Bl,(UD)¥ La matriz generalizada

1nver a de T(k) estd dada por T(k)+
{T(k) T(k)} “IT ¥, El subindice k denota la itera-

ci6n k-ésima de Newton-Raphson. Se reescribe
(30) como

lle)| mia >

= YPrwy

donde Pr(x) = T(k)T(k) " es una proyeccién
lineal ortogonal sobre el espacio lineal originado
de las columnas de la matriz T(k). Se define tam-
bién PT(x)~ = I- P1(k) como la proyeccién lineal
en el complemento ortogonal del espacio de las
columnas de T(k). Las dos definiciones siguientes
atafien al espacio lineal originado de las filas de la
matriz T(k), y poseen significados andlogos a los
anteriores:

= Y'TRTE) "y (42)

(43)

TP = T()*T(k) (44)
TP = I1-T(K)*T(k) (45)
= I-TwP (46)

Una iteracién Newton-Raphson puede escri-
birse como

be+1 = be-Zi ¥ e(b)k 47)

donde Fx y ¥e(b)x denotan el hessiano y el
gradiente para la iteracién k-ésima, respectiva-

mente, con respecto a los coeficientes h. El com-
ponente i-ésimo del gradiente est4 dado por

[Ye@uli = y'DiPgoy (48)
= ;{{PT(k)J'I" iT(K) ™" + (PT(k}J'Fi
T(k)*)*}y
donde
T'i = DiT(k) (49)
= Di(BkUD)* (50)
= DYUY(DBYY (51)

DiPt(x) denota la derivada de P1(x) tomada
con respecto al i-ésimo elemento del vector b.
DiBk denota la derivada tomada con respecto al
i-ésimo elemento en b. Nétese que I' i, en este
caso, es una matriz cuyos elementos no son varia-
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bles. Los elementos del hessiano Ak estan dados
por

(Eij= ¥ {-DiPTey TR " +

(-DiPrgoy TTR Y + Proo  TDTE ™ +

(Preo “TiDIT® )y (52)

donde

DIT()* =- T() "I+ +T® (T *)*
T¥Praot +TP T TR TR (53)

Para las ecuaciones anteriores, 1,j=1,2,...,1. Se
usa las ecuaciones (48) y (52) para realizar las
iteraciones Newton-Raphson cuyo uso se mostra-
r4 en los ejemplos.

6. COMPORTAMIENTO DEL
ALGORITMO PARA EL AJUSTE
DE UN MODELO DE POLOS Y CEROS
A UN CONJUNTO DE
MUESTRAS EN FRECUENCIA

6.1 Empleo del algoritmo en un problema de
aproximacion

Considérese la siguiente funcién de transfe-
rencia de sexto orden:

H(z) =(1 + 0,87z) *

[1; (1- 0,850 7)(1 - 0,85¢ I/)z) +

1/ (1 - 0,836 z)(1 - 0,83¢ 1™ 2)z) +
1/ (1- 084G )(1- 08¢ ”‘*“‘}ﬂ

La magnitud en decibelios para H(z) se mues-
tra en la Figura No. 1, y su diagrama correspon-
diente de polos y ceros en la Figura No 2. Una
muestra se denota por el simbolo “*”; la muestra
podria denotar, de acuerdo con la figura, una
muestra de entrada o una muestra de salida; en el

primer caso, la muestra pertenece a un conjunto
de valores que el algoritmo recibe como entrada.
El algoritmo calcula entonces los coeficientes res-
pectivos para un modelo de polos y ceros, y se usa
asf esta informaci6n para definir una funci6n de
transferencia de la cual se calcula valores 0
“muestras” a las mismas frecuencias donde se
tiene muestras de entrada. Esto eslo que se deno-
mina aquf una muestra de salida, y que se repre-
senta también por un asterisco.

En la Figura No. 3 se muestra la salida del
algoritmo; ntese que précticamente el algoritmo
recupera la funcién de transferencia. En las figu-
ras No.1. y No. 3. se muestra un diagrama conti-
nuo, aunque se trabaja a frecuencias discretas,

20.00

A

'8

_ JganTyn N DEcmELIos | g

-8.00

~12.00

L L] L) L
0.20 0.50 0.40 0.50

0.00 "0.10 ; ;
FRECUENCIA (FRACCIONES DE 2T}

FIGURA No. 1. Gréfico de la magnitud en dB de una funcion
de transferencia de sexto orden, H(z).
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FIGURA No. 2. Diagrama de polos ("x") y ceros (" de la
funcién de transferencia H (z) de sexto orden.

para dar una idea del comportamiento de la fun-
cién.

6.2 Ejemplos de diseiio de filtros digitales

Se presenta ahora un par de ejemplos que se
utilizaron para ilustrar el uso del algoritmo en el
disefio de filtros digitales. En la Figura No. 4. se
muestra la plantilla de un filtro paso-bajo digital
ideal, con frecuencia de corte de banda de paso fp
= (0,25 y frecuencia de corte de banda de rechazo
fs = 0,375. En un primer caso, a las muestras de
la plantilla se les dio una fase de cero, y en el
segundo caso, se les dio una fase lineal. La atenua-
cién en la banda de rechazo para el filtro ideal fue
de 0,000001. En las figuras No. 5. y No. 6. se
muestra los resultados para el filtro paso bajo, en
cuanto a magnitud en dB y fase; véase cémo en la
banda de paso la fase es constante. En las Figuras
No. 7. y No. 8. se muestra los resultados corres-
pondientes para el filtro paso bajo con fase lineal;
otra vez es de notar la forma de la fase, que es
lineal en la banda de paso. Es de notar que la
atenuaci6n alcanzada para el primer caso fue de
64 dB, y para el segundo, de 51 dB. En ambos
casos, se hizo que el algoritmo originara una fun-
ci6n de transferencia de orden seis para el disefio

de los filtros. En las Tablas No. 1. y No. 2. se
muestra los coeficientes del denominador y del
numerador, los polos estables e inestables resul-
tantes del disefio, los ceros y el error, este dltimo
calculado de acuerdo con la ecuacion (2).

En el diseiio del filtro digital, como pardmetro
adicional se puede usar el niimero de iteraciones,
dado que no es cualquier nimero aleatorio de
iteraciones el que proporciona una curva correcta
que satisfaga las condiciones, ya sea que estas
correspondan a simetrfa, atenuaci6n u otro factor.
Para estos ejemplos, se emple una combinacién
de cinco iteraciones del algoritmo original, y tres
iteraciones del método de Newton-Raphson.

El algoritmo presentado aqui no garantiza que
el disefio final dar4 una funci6n de transferencia
estable; en ambos casos anteriores se obtuvo una
funcién H(z) inestable.

12.00  16.00  .20.00

8.00

4.00

0.00

HMAGNITUD EN DECIBELIOS

4.00

-12.00

'0.10 0.20  0.30 040
FRECUENCIA (FRACCIONES DE 2T)

FIGURA No. 3. Aproximacién a H(z) obtenida usando el
algoritmo del texto.
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FIGURA No. 4. Plantilla de filtro digital pasobajo (Fase cero)
gl 150Day

con Fp=0,25, fy=0,375 y atenuacién de 10,
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FIGURA No. 5. Gréfico de magnitud en decibelios de filtro
digital de sexto orden que corresponde a muestras con fase

cero de la plantilla de la figura No. 4.
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lineal de la plantilla de la Figura No. 4,

l\
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FIGURA No. 6. Gréfico de fase en radianes para el filtro de
la Figura No. 5. Las muestras de la plantilla tienen cero

FIGURA No. 7. Gréfico de magnitud en decibelios de filtro
digital de sexto orden que corresponde a muestras con fase
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FIGURA No. 8. Gréfico de fase en radianes para el filtro
digital de la figura No. 7. Las muestras de la plantilla tienen
fase lineal.

0.00

Si se quisiera estabilizar el disefio, se puede
usar varias técnicas tales como estabilizacién por
medio de funciones “pasatodo” (en inglés,
“allpass”), la técnica plana inversa de minimos
cuadrados o el método de estabilizacién por me-
dio de la transformada discreta de Hilbert.

Si se hiciera la pregunta de si es posible obte-
ner un filtro digital que tuviera fase lineal, y fuera
al mismo tiempo estable, habria que responder
que, de acuerdo a lo estudiado por otros autores,
la especificacién independiente de magnitud y
fase en el disefio de un filtro digital, violaria con
toda seguridad la relaci6n existente entre la mag-
nitud y fase de un filtro H(z) discreto, lineal,
invariante en el tiempo y causal de fase minima.
Ambos ejemplos de disefio dieron como resultado
filtros inestables debido a tal especificacién inde-
pendiente.
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Par4metros obtenidos por el algoritmo, corres-
pondientes al filtro pasabajo de la figura No. 3.
Recuérdese que, como en este estudio se uso6
potencias positivas de z, los polos inestables son
aquellos situados dentro del circulo unitario.

Parémetro| Parte real Parte imaginaria
bo “100000E+01 | ,000000E +00
b 296941E+01 | ,588692E - 01
b2 ,617081E+01 | ,149137E+ 00
b3 ,576721E+01 | ,274965E +00
b4 262992E+01 | ,127296E +00
bs ,828969E+00 | ,628204E - 01
be -,579866E - 01 | -,615626E - 02
ap ,753137E+00 | -,366995E - 03
a1 J326546E+01 | ,494505E - 01
a2 ,595698E+01 | ,172119E+ 00
a3 ,570920E+01 | ,240692E + 00
a 286178E+01 | ,160280E+ 00
as ,596161E+00 | ,424560E - 01
Polos -,244816E + 00 | ,491202E + 00
inestables | -,249265E+00 | -,488588E +00
Polos -107338E+01 | ,604320E -01
estables -,711446E + 00 | -,160105E +01
-,695146E + 00 | ,161165E + 01
J172243E+02 | -,503195E +00
Ceros -,104471E+01 | ,225215E + 00
-, 794248E + 00 | ,602012E + 00
-797725E+00 | -,599073E + 00
-106392E +01 | -,200066E + 00
-,109457E +01 | ,445489E - 01
Error ,144496E + 00

7. CONCLUSIONES
1. Se ha desarrollado un algoritmo para el

ajuste de un modelo de polos y ceros aun conjunto
de muestras arbitrarias en frecuencia. La novedad
del método consiste en la aniquilacién del polino-
mio del numerador mediante el empleo de dife-
rencias divididas, lo que permiti6 el calculo de los
coeficientes del denominador, sin tener que ocu-
parse de los del numerador.

2. El algoritmo da excelentes resultados en la
aproximaci6n de un filtro digital de sexto orden.
No se mencion6 en el articulo que el algoritmo,
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Tabla No. 2.
Par4dmetros correspondientes a la
figura No. 7, resultantes del disefio
de un filtro pasobajo digital.
Pardmetro | Parte real Parte imaginaria

bo ,100000E +01 | ,000000E +00
b ,199904E +01 | -,112955E-01
b2 ,415922E +01 | ,194440E-01
b3 ,2211012E+01 | -,475815E-01
ba ,364154E +00 | ,232935E-01
bs /441915E-01 | -,180010E-01
b -,649496E-01 | ,711842E-02
ao ,339502E-01 -,163154E-02
a ,743664E+00 | -,141078E-02
a2 ,2A8755E+01 | ,909189E-04
a3 ,358349E+01 | -,634443E-02
3 ,252193E+01 | -,131155E-01
as ,728120E+00 | -,776565E-02
Polos -,231414E +00 | ,518862E +00
inestables | -,238883E+00 | -,516816E + 00
Polos -,675578E+00 | -,177810E+01
estables -616219E+00 | ,175471E +01-

,261375SE+01 | -,317155E+00

,507818E+01 | ,138316E +00
Ceros -,549719E-01 | ,309943E-02

-,789879E + 00 | ,587200E +00

-,916301E+00 | -,199139E + 00

-,910087E +00 | ,182945E +00

-,792180E + 00 | -,593031E +00
Error L13727TE+00

investigacién similar se ha llevado a cabo para la
estimaci6n de funciones de transferencia raciona-
les, de muestras del espectro de potencia. Cabe
esperar asimismo, que la imposicién de las condi-
ciones restrictivas adecuadas sobre el algoritmo
incrementaria el grado de su aplicabilidad si se
obtuviera coeficientes reales en vez de complejos,
para el numerador y el denominador.
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