


DISEÑO DE FILTROS DIGITALES FIR DE FASE LINEAL
USANDO MUESTRAS ESPACIADAS DE  ACUERDO CON 

LAS POSICIONES DE LOS CEROS DE POLINOMIOS
ORTOGONALES EN EL DOMINIO DE LA FRECUENCIA.

Jorge A. Romero Chacón. 

1. INTRODUCCIÓN

Los filtros de respuesta finita al impulso (cuya
traducción al inglés se abrevia con las siglas
FIR, finite impulse response) tienen la ventaja
de ser compelidos con facilidad a poseer fase li-
neal para una respuesta al impulso par o impar.
Como tal propiedad es de suma importancia en
la práctica, las técnicas de diseño de filtros FIR
son de interés considerable. Hay cuatro de ellas
que a continuación se enumeran: (1) la técnica
de función ventana; (2) la técnica de muestreo
en frecuencia; (3) la técnica de diseños con riza-
do uniforme y, (4) la técnica del diseño máxi-
mamente plano1, 3.

Si bien es cierto que de las técnicas mencionadas,
las más populares son la primera y la tercera4, en

este artículo se tratará con la segunda técnica, por
la oportunidad que se ofrece de aportar una nove-
dad al estado de la cuestión. Si se denota con
Hd(ω) la respuesta en frecuencia deseada para un
filtro FIR, su respuesta al impulso puede denotar-
se por hd[n].  Ambos conceptos están relaciona-
dos por el par de ecuaciones

(1)   

(2)

Como Hd(ω) es una función periódica, las dos
ecuaciones anteriores definen una serie infinita
de Fourier con hd[n] como los coeficientes. Sin
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embargo, debido a las limitaciones prácticas de
cálculo computacional, la respuesta en frecuen-
cia del filtro FIR está dada por 

(3)

La ecuación anterior es una aproximación a
Hd(ω) mediante una serie finita de Fourier. Para
diseñar un filtro FIR basta truncar la respuesta
ideal hd[n] fuera del intervalo 0 ≤ n ≤ M para
producir h[n] : 

El diseño especificado por la ecuación anterior es
la aproximación de Hd(ω) por H(ω) basada en el
mínimo error cuadrático medio; tal error se ob-
tiene truncando la serie infinita de Fourier co-
rrespondiente a tal función. Sin embargo, el trun-
camiento de la serie de Fourier origina el conoci-
do fenómeno de Gibbs en H(ω) especialmente si
Hd(ω) es discontinua6.  Como los filtros son
idealmente discontinuos en los bordes de sus
bandas de transición, el simple truncamiento de
la respuesta al impulso producirá usualmente un
diseño inaceptable. 

En vez de calcular los valores en tiempo discre-
to que caracterizan a la respuesta al impulso
h[n] , la técnica de diseño de filtros digitales
conocida como muestreo en frecuencia, postu-
la colocar las muestras de la respuesta en fre-
cuencia H(ω) en puntos espaciados uniforme-
mente y con valores adecuados, para satisfacer
el diseño propuesto1. El cálculo de los coefi-
cientes de la respuesta al impulso podría enton-
ces hacerse utilizando expresiones equivalentes
a la ecuación (2). 

La técnica de muestreo en frecuencia fue pen-
sada originalmente para emplear muestras en
frecuencia espaciadas uniformemente. Sin em-
bargo, ha habido mucho interés en emplear
muestras espaciadas no uniformemente por dos
razones fundamentales: primera, se busca una
manera de colocar valores de la respuesta en

frecuencia en puntos escogidos específicamen-
te y que no están separados entre sí uniforme-
mente, sea ya en una o dos dimensiones y, se-
gunda, se busca el diseño eficiente de filtros
FIR que requieren de un menor número de ope-
raciones aritméticas en su realización que los
filtros convencionales.

Un vistazo a los aportes que han aparecido en la
literatura7-15 indica que se ha buscado proponer
métodos que coloquen las muestras en frecuen-
cia en posiciones arbitrarias, de modo tal que el
método sea lo más aplicable posible a situaciones
generales. En este artículo, se propone un esque-
ma de muestreo no uniforme definido por las po-
siciones de las raíces de los polinomios ortogo-
nales de Laguerre, cuyas posiciones varían con-
forme a la variación experimentada por un pará-
metro α determinado. Para justificar la propues-
ta de este esquema no uniforme, se debe primero
presentar la forma como las raíces del polinomio
de Laguerre determinan una expansión que pue-
de emplearse para representar una función cual-
quiera; esto se hace en las secciones 2, 3 y 4.
Posteriormente, en la sección 5, se mostrará el
método para el diseño de filtros digitales basado
en la posición de tales raíces.

2. LA TEORÍA DE NÚCLEOS 
REPRODUCTORES PARA
ESPACIOS FINITOS DE SEÑALES

La teoría de los núcleos reproductores procede
del trabajo de matemáticos como G. Szegö
(1921) y S. Bergman (1922)16. Se requiere algu-
nas definiciones previas para comprender su sig-
nificado.

Definición 1: Sea V un espacio lineal. Una norma
en V es una regla γque asigna un número real γ(ϕ)
a cada ϕ ∈ V y que satisface los siguientes axio-
mas (ϕ, ψ ∈ V, α cualquier número complejo): 

1. γ(αϕ) = |α|γ(ϕ)
2. γ(ϕ + Ψ) ≤ γ(ϕ) + γ(Ψ)
3. γ(ϕ) = 0 implica que  ϕ = ∅

(∅ es el elemento cero en V)

(4)
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Definición 2: Sea I cualquier intervalo abierto
a < x < b sobre la recta numérica. Una función
f(x) es integrable cuadráticamente en I si es una
función integrable localmente en I tal que

con α0 (f ) < ∞ . 

Lo anterior define un espacio lineal completo
L2(I), con un elemento cero que es la clase de to-
das  aquellas funciones que son iguales a cero so-
bre todo casi I; α0 es una norma en L2(I). 

Definición 3: Un producto interno es una regla
que asigna un número complejo (f,g) a cada par
ordenadof, g de elementos en L2(I) definido por

donde la barra sobre g(x) indica su complejo con-
jugado. 

Del concepto de producto interno se sigue que un
conjunto de funciones ortonormales {ψn} es
completo si todo elementof ∈ L2(I) puede expan-
dirse en la seriea

que converge en L2(I), es decir, 

conforme N tiende a infinito. 

Definición 4:Un espacio con producto interno
sobre el conjunto de números complejos (o el
conjunto de números reales), que es completo
con respecto a la norma inducida por el produc-
to interno, se le llama espacio complejo (o real)
de Hilbert, respectivamente. 

Definición 5:Sea Χ una clase de funciones de-
finida en E que forman un espacio deHilbert
(complejo o real). La función K(x,y) de x ey en

E se llama núcleo reproductor de Χ si 

1. Para todo y, K(x,y)como función de x perte-
nece a Χ.

2. Para todo y ∈ Ε y todo f ∈ Χ, 

donde el subíndice x indica que el producto inter-
no es aplicado a funciones de x [17]. A esto se le
llama la propiedad reproductora del núcleo. 

El núcleo reproductor, cuando existe, es único
para un espacio de Hilbert. Se procederá a calcu-
larlo para espacios finitos que se originan de
transformaciones implícitas en algunas expansio-
nes en series ortonormales. Dado un conjunto de
funciones ortonormales {ψn}, todo f ∈ L2(I) (el
conjunto de señales de energía finita definidas
sobre el intervalo I) es expresable en la forma 

con

I denota el intervalo sobre la recta numérica
donde la ortonormalidad existe. F(n) es el re-
sultado del producto interno de cada función
ortonormal con f. F(n) puede tomar cualquier
valor, pero sólo para puntos discretosn; esta es
la característica principal de una transforma-
ción discreta.

La expansión en series ortonormal anterior pue-
de relacionarse con la expansión en series de
Fourier para una señal periódica. Cuando se cal-
cula la transformada de Fourier de una serie de
Fourier para una señal periódica, se obtiene una
secuencia de impulsos centrados en puntos sepa-
rados por una distancia inversamente proporcio-
nal al periodo de la señal. Esta secuencia de im-
pulsos define el espectro de línea de la señal pe-
riódica. La amplitud de cada impulso es el valor
del correspondiente coeficiente en la expansión.
Cuando la señal periódica se descompone en un

(5)

(6)

(7)

(8)

(9)

(10)

(11)
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número finito de armónicas, la expansión de la
serie de Fourier se reduce a una suma finita. Si-
milarmente, supóngase que f es descomponible
en una suma finita de N+1 funciones base, de
modo que f puede decirse que es de soporte fi-
nito N sobre el conjunto discreto de puntos {n} ,
lo que significa que para valores n > N, F(n)= 0.
Esto puede verse como la contraparte discreta
del concepto de señales de banda limitada del
dominio de la transformada de Fourier. Una ex-
tensión de este concepto  para una transforma-
ción integral que produce un espectro continuo
para una variable continua λ postularía que el
soporte finito es sobre un conjunto de valores
continuo y acotado de la variable λ. Para el ca-
so de señales con soporte finito N sobre el do-
minio de una transformación discreta, 

Los coeficientes de la expansión correspondien-
te al núcleo reproductor K(x, y) del tipo de es-
pacio de señales que se considera aquí, serían
calculados por medio de

que es igual, debido a la propiedad reproducto-
ra de K(x, y), a ψn(y). Si se expande ahora K(x,
y) en términos del conjunto {ψn},
Si ahora al conjunto {ψn} de funciones ortonor-

males se le identifica con los polinomios ortogo-
nales clásicos de Jacobi, Hermite y Laguerre, que
definen transformaciones integrales para otras
tantas expansiones en series ortonormales, cada
miembro del conjunto  {ψn} pudiera escribirse[19]

como

donde pn(x) es el polinomio de ordenn, w(x) es
la función peso que define la ortogonalidad sobre
el intervalo I y hn es el factor de normalización
para la ortonormalidad sobre I. El núcleo repro-
ductor puede entonces escribirse en la forma, 

Si se aplica ahora la identidad de Christof-
fel-Darboux [20], válida para los polinomios or-
togonales mencionados, (ver ecuación  17) don-
de kN es el coeficiente de mayor valor del poli-
nomio ortogonal de orden N y hN su correspon-
diente factor normalizante. En la referencia
[21] se muestra los valores respectivos de tales
parámetros para los polinomios ortogonales
mencionados. En particular, para la transforma-
ción de Laguerre, definida para el intervalo [0,
∞[ con base en los polinomios de Laguerre ge-
neralizados, Ln

α, de orden n y parámetro α> -1,  
(ver ecuación 18)

dondeΓ(x) representa la función gamma eva-
luada en el argumento x. 

(12)

(13)

(15)

(16)

(17)

(18)

(14)
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3. EXPANSIONES DE MUESTREO 
OBTENIDAS A PARTIR DE NÚCLEOS
REPRODUCTORES DE ESPACIOS 
FINITOS DE SEÑALES

En Ingeniería Eléctrica estamos familiarizados
con la expansión de muestreo de Shannon, de
gran valor en Telecomunicaciones, en donde una
serie de funciones ortogonales, utilizando como
coeficientes las muestras de una señal, son utili-
zadas para representar tal señal. En forma de teo-
rema, se dice que si una función f no contiene fre-
cuencias superiores a W Hz, esta está completa-
mente determinada dando sus valores en una se-
rie de puntos espaciados (1/2W) segundos entre
sí: 

Existen otras expansiones de muestreo que pue-
den derivarse. De hecho, los espacios de Hilbert
con núcleo reproductor asociados con las trans-
formaciones de Fourier, Hankel-Bessel, seno y
coseno generan otras tantas expansiones de
muestreo. Cada una de estas transformaciones
tiene un espacio asociado de señales de banda li-
mitada de energía finita. Se derivará a continua-
ción una expansión de muestreo a partir de los
núcleos reproductores introducidos en la sección
anterior. El objetivo de tal derivación será contar
con una expresión que permita su uso en el dise-
ño de filtros digitales. 

Para las transformaciones discretas consideradas
en la sección anterior, la aplicación del teorema
generalizado de muestreo de Kramer22 resultará
en una expansión de muestreo para las funciones
f con soporte finito N en el dominio de la trans-
formación. 

Sea f(t) una señal de soporte finito N. La suposi-
ción básica del teorema de Kramer es la existen-
cia de una señal g(t) de energía finita relacionada
con f(t) mediante una función R(t,x). Considére-
se el caso particular cuando g(t) = f(t) y R(t,x) =
K(t, x). Con estas modificaciones y aplicando el
teorema de Kramer, se sigue que, si 

y si hay un conjuntoE = {tn} tal que{K(tn, x)} es
un conjunto ortogonal completo sobre L2(I), en-
tonces 

con 

donde K*(tn , x)denota el conjugado complejo de
K(tn, x). Se debe determinar entonces el conjunto
E de puntos y caracterizar a las funciones ortogo-
nales que hacen cumplir el teorema de Kramer
dadas las condiciones de aplicación. Si se escoge
la transformación de Laguerre, con el polinomio
de Laguerre de ordenN y parámetro α y, si se usa
el núcleo reproductor correspondiente con t1, t2
∈  I, t1 ≠ t2 , la integral siguiente puede calcular-
se como se indica: (ver ecuación 23) 

Para hacer a las funciones K(x, t1), K(x, t2)
ortogonales, la siguiente igualdad se debe
satisfacer, 

(19)

(20)

(21)

(22)

(23)

(24)
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Conf de soporte finito N, hay [(N - 1)N]/2 ecua-
ciones similares a la anterior. Una manera obvia
de satisfacer tales ecuaciones al mismo tiempo,
es escoger los ti´s como las raíces N+1 del poli-
nomio de Laguerre de orden N+1-ésimo y pará-
metro α. Con esta escogencia, el conjunto de
funciones expresado por (ver ecuación 25)

con i = 1, ..., N+1, forma un conjunto ortogonal
de funciones. 

Por consiguiente, aplicando el teorema de Kra-
mer para las condiciones establecidas al princi-
pio de esta sección, 

donde {tk} son las raíces del polinomio de La-
guerre de orden N+1 con parámetro αy, 

Si se usa el hecho que tk es una raíz del polino-
mio de Laguerre de orden N+1 con parámetro
α, el denominador puede simplificarse21 a (ver
ecuación 28) 

Para el numerador, 

La expresión final para las funciones ortogona-
les que integran la expansión de muestreo es, 

El desarrollo presentado aquí para la transfor-
mación de Laguerre, puede aplicarse igualmen-
te para las otras transformaciones mencionadas
anteriormente, pudiéndose generar para cada
transformación su correspondiente expansión
de muestreo. Nuestro interés particular en los
polinomios de Laguerre reside en la utilización
de las posiciones de sus raíces en el diseño de
filtros digitales en el dominio de la frecuencia.
Tales posiciones no están uniformemente loca-
lizadas, de donde deriva su novedad.  

(26)

(27)

(29)

(25)

(28)

(30)
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4. EL LUGAR DE LAS RAÍCES DE LOS 
POLINOMIOS DE LAGUERRE

En la Figura 1 se muestra el lugar de las raíces
del polinomio de Laguerre de orden 22 para cin-
co valores del parámetro α. En la figura se mues-
tra también las raíces del polinomio modificado
de Laguerre. Este polinomio es definido con la
intención de utilizar sus raíces y definir una dis-
tribución simétrica de puntos donde colocar los
puntos de referencia para el diseño de los filtros
digitales mediante el método de las muestras en
la respuesta de frecuencia. En la Figura 1. se uti-
liza una distribución uniforme de puntos (que es
la línea recta que separa por la diagonal al cuadro
[0,1]x[0,1] en partes iguales) para que se aprecie
la distribución no uniforme que caracteriza a las
raíces de los polinomios de Laguerre, colocadas
en la mitad inferior de la figura. La Figura 2. nos
permite apreciar desde otro punto de vista, la ca-
lidad no uniforme de la posición de las raíces de
los polinomios de Laguerre, esta vez colocadas
en sucesión, desde las raíces de los polinomios
modificados a las raíces de los polinomios origi-
nales. Los polinomios modificados de Laguerre
se definen como

donde υn es la raíz más grande de Ln
α(x). Para

estos polinomios modificados21 las funciones
ortonormales que integran la correspondiente
expansión de muestreo son de la forma, (ver
ecuación 32)
donde tk es una de las N+1 raíces de RN+1

α(t). 

5. DISEÑO DE UN FILTRO DIGITAL DE
FASE LINEAL UTILIZANDO EL
LUGAR DE LAS RAÍCES DE 
POLINOMIOS DE LAGUERRE

El método de diseño de filtros digitales de
muestreo en frecuencia busca fijar valores de-
seados de la respuesta en frecuencia en puntos
de frecuencia donde la amplitud satisfaga los
requerimientos del diseño. Los métodos que
aparecen en la literatura en su mayoría consig-
nan tales puntos a estar separados uniforme-
mente. Sin embargo, tal y como se explicó en la
introducción, también hay propuestas de méto-
dos donde se puede colocar puntos distanciados
no uniformemente para realizar el diseño.

El procedimiento de diseño que se propone ata-
ñe a un filtro digital FIR (de respuesta finita al
impulso) y comienza con la expresión de la res-
puesta en frecuencia del filtro:

La respuesta al impulso es h[n] , el periodo de
muestreo es T y la frecuencia en radianes por
segundo es ω. Para un diseño de fase lineal, la
respuesta en frecuencia debe hacerse simétrica
o antisimétrica alrededor de un punto y, en ca-
da caso, M puede ser impar o par. Para un di-
seño simétrico con M par, (ver ecuación 34)

(31)

(32)

(34)

(33)
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que después de algunas operaciones y el uso de
simetría cambia a, (ver ecuación 35)

Para un diseño simétrico con M impar (ver
ecuación 36), 

Las dos ecuaciones anteriores tienen la forma 

donde A(ω) es una función real de la variable ω
y queda expresada en términos de la respuesta al
impulso desconocida h[n] , que todo procedi-
miento de diseño busca precisamente calcular.
ComoA(ω) es real, puede aproximarse por la ex-
pansión finita de muestreo de la tercera sección
de este artículo, obtenida para los polinomios de
Laguerre: 

Figura 1. Lugar de las raíces del polinomio de Laguerre de orden 22 con cinco diferentes valores del parámetro α.

(35)

(37)

(36)

(38)
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Los valores {γn} son las raíces de polinomios or-
togonales donde el diseñador puede hacer que la
respuesta en frecuencia tome valores específicos.
Variando el parámetro α asociado con los polino-
mios de Laguerre, el lugar de las raíces cambia y,
con él, la posición de las muestras. 

Para diseñar un filtro pasobajo de fase lineal simé-
trico alrededor de su punto medio con M par, se
establece la siguiente ecuación: (Ver ecuación 39)

A la derecha de esta última ecuación, hay M/2 +
1 incógnitas y a la izquierda, N + 1. De modo
que, M/2 = N.Extendiendo esta ecuación a L fre-
cuencias {ω}, el sistema sobredeterminado de

ecuaciones lineales es resuelto usando la des-
composición de valor singular (SVD, por sus si-
glas en inglés), que proporciona una solución li-
neal de mínimos cuadrados para la respuesta al
impulso h(n). La respuesta al impulso (o lo que
es lo mismo, los coeficientes del filtro) tendrá
una norma mínima en el sentido euclidiano23. El
número L de frecuencias debe ser mayor o igual
a M/2 + 1. El sistema sobredeterminado de ecua-
ciones se escribe como Bh= d, donde h es el vec-
tor de coeficientes del filtro, d el vector de valo-
res de la expansión de muestreo y B la matriz que
se origina de la evaluación de la función coseno
en la última ecuación, cuyas entradas están ca-
racterizadas por entradas de la forma 

Figura 2. Posición de las raíces del polinomio de Laguerre de orden 20 y parámetro α = 9.89, incluyendo las raíces del poli-
nomio modificado de Laguerre del mismo orden y parámetro, mostrando sus posiciones con respecto a puntos separados uni-

formemente.

(39)
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dondej = 1, ..., Le i = 0, ..., M/2 - 1.La solución
del sistema se obtiene en términos de los vecto-
res singulares derechos v y de los valores singu-
lares {σi} correspondientes a la descomposición
de valor singular de B: 

donde W es el rango de B, definido como el nú-
mero de columnas linealmente independientes de
la matriz. La solución es consistente porque W
iguala el número de elementos de h. Este método
de diseño difiere de otros enfoques en el uso de
una expansión que especifica completamente la
respuesta de frecuencia en el dominio correspon-
diente y, como resultado, incluye una banda de
transición suave que reduce el rizado de aproxi-
mación 4, 5.  La Figura 3. muestra cuatro diferen-
tes diseños para un filtro digital pasobajo con fre-
cuencia de corte 0.1 (normalizada), con atenua-
ción mínima de 50 dB en la banda de rechazo y

veinte coeficientes diferentes en la respuesta al
impulso por diseño. Nótese la mejora significati-
va que alcanza el método propuesto con respecto
a los otros métodos. La expansión de muestreo
para este diseño usó un polinomio de Laguerre
de orden 20 y parámetro α= 9,89. 

Otro ejemplo será provisto para ilustrar la técnica
de diseño propuesta. El diseño de un filtro rechaza-
banda de fase lineal presenta una doble simetría,
una alrededor de M/2 y otra alrededor de M/4, pa-
ra M par. Para hallar las correspondientes ecuacio-
nes de diseño, la respuesta en frecuencia se reescri-
be de la siguiente manera, tomando en cuenta las
simetrías de este caso, ( ver ecuación 42)

que después de algunas manipulaciones algebrai-
cas se convierte en (ver ecuación 43)

Llegados a este punto, se puede proceder como
antes, igualando la expansión de muestreo a la
magnitud de la respuesta en frecuencia: (ver
ecuación 44)

Del lado derecho de esta última expresión, hay
M/4 + 1 incógnitas y del lado izquierdo, N + 1.

(40)

(41)

(42)

(43)
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De modo que M/4 = N, con M par. Estableciendo
otra vez un sistema sobredeterminado de ecua-
ciones lineales, una solución lineal de mínimos
cuadrados puede calcularse para h[n].

La Figura 4.  muestra los resultados de diseñar un
filtro rechazabanda de respuesta finita al impulso
con frecuencias de corte en 0,1 y 0,4, con ate-
nuación mínima en la banda de rechazo de 50
dB. Se emplea 21 coeficientes diferentes en el
diseño, logrando que la banda de transición sea

más corta para el diseño de este método pro-
puesto, pero con la desventaja de no conseguir
la meta de la atenuación mínima por 2 dB. La
expansión de muestreo usó un polinomio de
Laguerre de orden 11 y parámetro α = 202. 

El método de diseño propuesto aquí es interacti-
vo e involucra una serie de ensayos para conse-
guir las características deseadas. No es cualquier
colocación no uniforme de muestras la que
proporciona un diseño óptimo que satisfaga

Figura 3: Filtro pasobajo con frecuencia de corte en 0.1 (normalizada). Tres métodos de diseño de filtros digitales de respuesta
finita al impulso con fase lineal se comparan con el diseño resultante del método propuesto. 

(44)
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los requerimientos de mínima atenuación y las
frecuencias de corte dadas, como fue ya obser-
vado en 9.  Para ambos ejemplos presentados
aquí, dos de las muestras no-uniformes fueron
colocadas en la banda de transición para dismi-
nuir los rizados de aproximación en la banda de
rechazo y para mejorar la atenuación, técnica
común que se emplea en los métodos de diseño
de filtros digitales que emplean la técnica de
muestreo en frecuencia1. Para el diseño pasoba-
jo, a una muestra de transición fue dada el va-
lor 0,69 y a la otra 0,18. Para el diseño recha-
zabanda, los valores para las muestras de tran-
sición fueron 0,92 y 0,23. El resto de las mues-
tras tomaron los valores 1 ó 0. Los rizados de
aproximación en la banda de paso para ambos
diseños fueron inferiores a 2 dB.

6. CONCLUSIONES

Utilizando una expansión de muestreo depen-
diente de muestras espaciadas de acuerdo con
el lugar de las raíces de polinomios clásicos
ortogonales, se propone un método de diseño
de filtros digitales de respuesta finita al im-
pulso con fase lineal. Este método da muy
buenos resultados si se toma en cuenta que,
bajo condiciones de similaridad en el número
de coeficientes del filtro, el diseño resultante
del método aquí presentado entrega una ate-
nuación comparable o mejor junto con una
banda de transición más angosta, al comparar-
se contra tres diseños diferentes obtenidos
usando la técnica de diseño de filtros digitales
con ventanas. 

Figura 4. Filtro rechazabanda con frecuencias de corte en 0,1 y 0,4. Tres métodos basados en ventanas para el diseño de fil-
tros digitales de respuesta finita al impulso y fase lineal se comparan contra el diseño obtenido usando el método propuesto. 
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La novedad del método que se propone reside
en: (1) la utilización del lugar de las raíces de
polinomios ortogonales, para colocar las mues-
tras de la respuesta en frecuencia, según la téc-
nica de muestreo en frecuencia para el diseño
de filtros digitales; tales posiciones son implí-
citamente no uniformes; (2) el empleo de ex-
pansiones derivadas del teorema de muestreo
generalizado de Kramer y, (3) el uso de dos
muestras posicionadas convenientemente en la
banda de transición para disminuir el rizado de
aproximación y mejorar la atenuación alcanza-
da en la banda de rechazo.

NOTAS

a. A esta serie se le conoce como expansión
en series ortonormal de f con respecto a
{ ψn}.

b. Otras definiciones de una señal de banda
limitada pueden encontrarse en la referen-
cia 18.
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