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Resumen

La medición de señales de amplitudes pequeñas inmersas en ruido es un problema común en
instrumentación electrónica, que aparece en áreas tan diversas como las telecomunicaciones, la
bioingenieŕıa o el control automático. Las técnicas a aplicar para posibilitar estas mediciones son
muy variadas y dependen de la señal que se desee detectar y la naturaleza del ruido asociado.
En particular, si la señal es periódica o puede ser modulada a una frecuencia determinada las
técnicas de detección o demodulación coherente se presentan como una buena solución. Existe una
gran variedad de estas técnicas, que aprovechan el conocimiento de la periodicidad de la señal
para diferenciarla del ruido circundante. Entre estas técnicas destacan la amplificación Lock-in y la
promediación coherente, las cuales han recibido especial atención tanto por la relativa simplicidad
de su implementación como por los buenos resultados que permiten obtener. En la actualidad
existen dispositivos comerciales que efectúan este tipo de mediciones, pero tienen la desventaja de
ser costosos y voluminosos, bien adaptados para su uso en entornos controlados de laboratorio, pero
no para aplicaciones embebidas y portables.

El desarrollo de sistemas de detección coherente de bajo costo, portables y bien diseñados para
su integración con dispositivos funcionales se ha identificado como un problema con diversas apli-
caciones. En este punto se destacan tres por su relevancia en esta tesis, aunque el abanico de casos
es mucho más amplio. Estas son: la Tomograf́ıa Magnética para la detección de nanopart́ıculas
ferromagnéticas en técnicas de terapias oncológicas, el desarrollo de interfaces cerebro computado-
ra basadas en est́ımulos visuales periódicos y la instrumentación de sistemas de Espectroscoṕıa
Mössbauer. El primer caṕıtulo de esta tesis se encarga de presentar estas aplicaciones y justificar
la utilidad de las técnicas de detección coherente para su implementación.

Con el fin de desarrollar estas aplicaciones se han explorado en detalle los aspectos teóricos de
las técnicas de Lock-in y promediación coherente y se ha evaluado cómo se pueden combinar para
lograr dispositivos eficientes. En este sentido se ha determinado que, bajo ciertas circunstancias,
combinar las técnicas de promediación coherente y Lock-in proporciona los mismos resultados
que usar esta última individualmente. Luego, esta propiedad se ha utilizado para minimizar la
cantidad de multiplicaciones involucradas en los cálculos, contribuyendo a mejorar la eficiencia de
los algoritmos. La revisión detallada de los aspectos teóricos de estas técnicas y la derivación del
algoritmo resultante, bautizado CALI, puede encontrarse en el segundo caṕıtulo de esta tesis.

Luego del estudio de los aspectos teóricos de la detección coherente se aborda su implementa-
ción, para su posterior aplicación en los contextos planteados. La implementación tiene estrictos
requerimientos de tiempo real, lo que es dif́ıcil de cumplir con microprocesadores tradicionales,
especialmente cuando la frecuencia de la señal es elevada. Es por esto que las implementaciones
exploradas incorporan el procesamiento digital de la señal en lógica programable. El desarrollo de
sistemas basados en dispositivos de este tipo lleva aparejados una gran cantidad de desaf́ıos que
se han intentado simplificar a lo largo de esta investigación. En este sentido, se ha desarrollado un
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sistema reutilizable de procesamiento de señales de código abierto, que se ha probado en sistemas
de lógica programable de distintos fabricantes. El desarrollo de este sistema reutilizable de señales
comprende el tercer caṕıtulo de esta tesis.

A partir de este sistema reutilizable se han diseñado e implementado sistemas de detección
coherente de señales en distintos dispositivos de lógica programable. Utilizando lo estudiado pre-
viamente, se han diseñado estas herramientas de forma eficiente, mediante una combinación de las
técnicas de Lock-in y promediación coherente. La descripción de estos diseños y su caracterización
se puede encontrar en el cuarto caṕıtulo de esta tesis.

En el quinto caṕıtulo se describe cómo los dispositivos desarrollados se utilizaron en las apli-
caciones propuestas. Estos logran solucionar algunos de los desaf́ıos inherentes de cada aplicación,
proveyendo equipos embebidos y portables. En el campo de la Tomograf́ıa Magnética se ha logrado
predecir la posición de las part́ıculas ferromagnéticas en elementos de prueba, reemplazando a un
Lock-in comercial, voluminoso y dif́ıcilmente trasladable utilizado en implementaciones anteriores,
acelerando además el proceso de medición. En el campo de las interfaces cerebro computadora se
ha logrado detectar la atención del usuario a tres est́ımulos visuales distintos, sin que éste realice
acciones motoras, utilizando amplificación Lock-in. A diferencia de esta propuesta, la mayoŕıa de
los trabajos previos recurren a la Transformada de Fourier, lo que representa una solución menos
eficiente. Finalmente, en el campo de la Espectroscoṕıa Mössbauer se han utilizado los sistemas
desarrollados para optimizar el proceso de calibración de los equipos, mejorando la calidad de los
espectros obtenidos y reemplazando el uso del osciloscopio en la promediación coherente, que ahora
se realiza de forma más simple y automatizada. En todos los casos se destaca la flexibilidad y
escalabilidad de los dispositivos implementados.

Finalmente, en el sexto caṕıtulo se enumeran las principales conclusiones de este trabajo de
investigación, resaltando los logros alcanzados y las limitaciones encontradas a lo largo de su desa-
rrollo. Además, se explora el trabajo a futuro que surge de este estudio. Se presentan varios aspectos
que quedan por profundizar, tanto en las aplicaciones prácticas como en los aspectos teóricos, por
lo que esta investigación sirve como un punto de partida para diversas ĺıneas de trabajo.
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1.3.2.2. Determinación de los parámetros de operación . . . . . . . . . . . . 11

1.3.2.3. Medición de la tensión en la espira sensora . . . . . . . . . . . . . . 12

1.4. Interfaces cerebro computadora . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
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6.2. Ĺıneas abiertas de investigación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 146

Bibliograf́ıa 148



Caṕıtulo 1

Introducción

1.1. Sistemas de detección coherente

La medición de señales de amplitudes pequeñas inmersas en ruido es un problema común en
instrumentación electrónica. Cuando se hacen mediciones de estas caracteŕısticas, la relación entre
la magnitud de la señal deseada y el nivel de ruido que la contamina suele conocerse como relación
señal a ruido, y es usualmente representada por la sigla SNR, de su acrónimo en inglés.

A medida que decrece la SNR de un sistema es cada vez más dif́ıcil detectar la señal deseada.
Sin embargo, si su frecuencia de oscilación es conocida o al menos estimable, o si puede modularse
a una frecuencia conocida, es posible aplicar técnicas de detección (o demodulación) coherente
para facilitar la tarea. Estas técnicas aprovechan el conocimiento de la frecuencia de la señal para
procesarla, discriminando los datos de interés de la señal del ruido de fondo.

El interés por estas técnicas se remonta a 1941 [1], y en sus inicios se recurrió a circuitos pu-
ramente analógicos para detectar las señales de interés. A medida que la industria de electrónica
digital fue avanzando, estas técnicas pasaron a aplicarse en sistemas muestreados con implementa-
ciones digitales. Actualmente, existen dispositivos comerciales que realizan detección coherente de
señales con enfoques mayormente digitales [2], [3]. Estos sistemas resultan muy útiles en aplicaciones
de laboratorio, pero son instrumentos costosos y dif́ıciles de incorporar en sistemas funcionales.

Para aplicar estas técnicas correctamente es clave mantener en todo momento el sincronismo
de la señal medida con alguna señal de referencia interna, para aprovechar la periodicidad de la
señal incógnita. Este requerimiento hace que la implementación de estos sistemas tenga estrictos
requerimientos de tiempo real, lo que es dif́ıcil de cumplir con microprocesadores tradicionales, sobre
todo cuando la frecuencia de la señal es elevada [4]. Es por esto que la mayoŕıa de los dispositivos
comerciales incorporan el procesamiento digital de la señal en lógica programable.

La implementación de estas técnicas de detección coherente en sistemas embebidos basados en
lógica programable, con un enfoque de software y hardware abierto, y su aplicación a distintos
escenarios es lo que ha motivado esta tesis.

1.2. Dispositivos SoC-FPGA

Un aspecto importante a considerar a la hora de implementar sistemas de detección coherente
confiables es la plataforma en la que se implementarán estos sistemas, sobre todo cuando se quie-
ren alcanzar frecuencias de demodulación altas, como en algunas de las aplicaciones que se han

7
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desarrollado durante esta tesis.

Existen variedad de plataformas que pueden servir a este propósito. La primera en que se
puede pensar es en una computadora personal (PC). Las PCs son sistemas versátiles y potentes,
capaces de ejecutar una amplia gama de aplicaciones y tareas. Pero su principal desventaja surge
precisamente de que con ella se ejecutan muchos sistemas secuenciales en simultáneo. Un sistema
de procesamiento y detección coherente de señales tiene importantes restricciones de tiempo real
duro: aquellos en donde si el tiempo de respuesta está por encima de una cota se dice que ha fallado
[4]. Estos requerimientos justifican la elección de sistemas embebidos (SE) para la aplicación de
estas técnicas.

A diferencia de una PC convencional, un SE se caracteriza por un enfoque especializado y mayor
eficiencia en recursos. Se denomina sistema embebido o empotrado a un sistema electrónico con
capacidad de cómputo diseñado para ejecutar una o varias tareas bien espećıficas. En general los
SE poseen menos capacidad de cómputo que las computadoras personales y se diseñan optimizando
el tamaño y el consumo de enerǵıa [4].

Una opción interesante para el desarrollo de SEs son los dispositivos SoC-FPGA, que se carac-
terizan por contar en un mismo chip con un microprocesador (µP) y un arreglo de celdas lógicas
programables (FPGA de su acrónimo en inglés). La FPGA permite implementar directamente en
hardware las tareas que requieren alta velocidad y determinismo, mientras que el microcontrolador
le otorga flexibilidad al conjunto, permitiendo que se adapte a distintas condiciones, inclusive en
tiempo de ejecución. El acrónimo SoC viene de system on chip: sistema en un chip.

La principal desventaja de estos sistemas tiene que ver con el tiempo de desarrollo. Un diseñador
de sistemas SoC-FPGA enfrenta una curva de aprendizaje empinada y debe adquirir una variedad
de habilidades para abordar con éxito los desaf́ıos inherentes. Estos incluyen el diseño del hardware
de la FPGA, en algún lenguaje de descripción de hardware como Verilog o VHDL, el desarrollo del
software embebido que debe ejecutarse en el microprocesador y la comunicación exitosa de ambos
elementos de procesamiento. Todo este proceso requiere de un diseñador especializado en diseño
digital y en la arquitectura particular de la plataforma objetivo.

A lo largo de esta investigación se ha trabajado en simplificar este flujo de trabajo. En es-
te sentido, se han desarrollado diseños modelo para el procesamiento de señales en SoC-FPGA,
inicialmente en plataformas Intel-Altera y posteriormente adaptados con éxito a dispositivos de
AMD-Xilinx. Luego, estos modelos fueron utilizados para implementar los sistemas de detección
coherente, objeto de este trabajo, en dispositivos de ambos fabricantes. Todo el código generado es
de acceso abierto y está disponible a través de los enlaces proporcionados en cada sección.

Si bien hay una enorme cantidad de contextos en los que se pueden aplicar las técnicas de
procesamiento coherente de señales, la principal aplicación que ha impulsado este trabajo de in-
vestigación ha sido la implementación de un Tomógrafo Magnético, destinado a la detección de
part́ıculas ferromagnéticas en técnicas de terapias oncológicas. Mientras se persegúıa este objetivo
han surgido nuevas ĺıneas de investigación, dando mayor valor al eje principal de este trabajo. En es-
te sentido se destacan principalmente dos contribuciones adicionales: la implementación de sistemas
de detección coherente en SoC-FPGA para impulsar interfaces cerebro computadora (comúnmente
conocidas por sus siglas en inglés BCI, brain-computer interface) y la calibración de un equipo de
Espectroscoṕıa Mössbauer.
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1.3. Técnicas tomográficas para detección de nanopart́ıculas

1.3.1. Hipertermia Magnética

Las propiedades curativas del calor en diversas enfermedades son conocidas desde hace mucho
tiempo. Estas terapias, comúnmente conocidas como hipertermias, tienen sus primeros antecedentes
hace unos 150 años, cuando Busch descubrió que los tumores dejan de crecer a temperaturas
superiores a 42 °C, mientras que el tejido sano no se ve afectado [5]. Estas terapias han evolucionado
enormemente a través de los años y actualmente dañar el tejido tumoral mediante un aumento local
de la temperatura constituye una terapia contra el cáncer aprobada y establecida [6], [7]. Para lograr
alcanzar las temperaturas necesarias para el tratamiento del cáncer en tejidos biológicos se han
probado diversas técnicas [8], entre las cuales se pueden citar el calentamiento óhmico mediante
corrientes de alta frecuencia aplicadas a través de electrodos [9], la irradiación por microondas
aplicada a través de antenas de radiofrecuencia [10], [11], la irradiación láser a través de fibras [12]
o el calentamiento en baño de agua [13]. Todas estas técnicas adolecen de un problema común: el
control de la extensión espacial del calentamiento del tejido sigue siendo un desaf́ıo sin resolver [14].

La hipertermia por part́ıculas magnéticas (o simplemente hipertermia magnética) busca resolver
este problema introduciendo nanopart́ıculas magnéticas (NPs), que actúan como fuente de calor, en
el tejido tumoral. Las NPs se calientan mediante el uso de un campo magnético alternante externo,
logrando controlar la extensión espacial del calentamiento del tejido. Los trabajos experimentales
sobre hipertermia magnética se remontan hace casi 60 años [15] y en la actualidad han demostrado
su éxito en los primeros ensayos cĺınicos [16], [17], [18], [19], en particular en tratamientos para
el cáncer de próstata y gliomas. Estos ensayos además han mostrado que las molestias y efectos
secundarios resultan moderados.

Si bien los estudios recientes de esta terapia son muy prometedores, el método aún necesita im-
portantes mejoras antes de convertirse en un procedimiento médico estándar [20]. Para ello existen
principalmente dos inconvenientes: por un lado, es crucial mejorar la potencia de calentamiento
espećıfica de las NPs para alcanzar y mantener temperaturas terapéuticamente adecuadas dentro
del tejido tumoral con la menor cantidad posible de material magnético entregado al tumor. Por
otro, es necesario determinar un método seguro, cómodo y reproducible para posicionar las NPs en
la región tumoral.

Este es un problema particularmente desafiante, ya que el entorno biológico interactúa con
las NPs, remodela su estructura y cambia sus propiedades. Esta interacción puede resultar en la
eliminación de las NPs del cuerpo, o simplemente en una modificación en su distribución [21], [22].
En este contexto surge la necesidad de contar con una forma de determinar la posición en tiempo
real de las NPs de una forma no invasiva, no destructiva, y sin contacto, para rastrear la distribución
de las NPs antes y después del procedimiento médico [23].

La implementación de un instrumento diseñado para abordar este problema, considerando su
importancia en el contexto de esta terapia oncológica emergente, es el principal problema que ha
buscado solucionar este trabajo de investigación. Para aquellos lectores interesados en profundizar
en las técnicas espećıficas, los ensayos cĺınicos y los antecedentes en hipertermia magnética, un
resumen completo se encuentra disponible en [14].
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1.3.2. Tomograf́ıa Magnética

1.3.2.1. Fundamentos

Para determinar en tiempo real la ubicación de las nanopart́ıculas magnéticas las técnicas to-
mográficas resultan de especial interés. La tomograf́ıa es una técnica de exploración, que permite
obtener imágenes de un corte o plano concreto de un cuerpo o un objeto [24]. Existen una amplia
variedad de técnicas de tomograf́ıa, pero las técnicas eléctricas, en particular, cobran especial rele-
vancia para el objeto de esta tesis. Si bien estas técnicas no ofrecen la mejor resolución de imagen,
presentan caracteŕısticas ventajosas para esta aplicación: son económicas, seguras, no invasivas y
no utilizan radiación ionizante. Las técnicas eléctricas se pueden subdividir aún más y se ha pres-
tado considerable atención a los métodos basados en la medición de cantidades eléctricas pasivas,
a saber, resistencia (impedancia), capacitancia e inductancia [25].

La tomograf́ıa de impedancia eléctrica (EIT, por sus siglas en inglés) se basa en la medición
de patrones de resistencia y reactancia [26], [27], [28] y puede producir imágenes de conductividad
y permitividad. La tomograf́ıa de capacitancia eléctrica (ECT, por sus siglas en inglés) implica la
medición de perfiles de capacitancia [29], [30], [31] y genera imágenes de distribuciones de permi-
tividad. La tomograf́ıa de mutua inductancia, también conocida como tomograf́ıa de inductancia
magnética (MIT, por sus siglas en inglés), completa el conjunto de estas técnicas, y es la que se
desarrollará durante esta tesis.

Esta técnica tomográfica permite mapear, sin contacto y en forma no invasiva, las propieda-
des electromagnéticas pasivas (PEP) de un objeto mediante la medición de la inductancia mutua
entre pares de bobinas colocadas alrededor de un peŕımetro [32], [33]. La MIT es sensible a las
tres propiedades PEP de un objeto: conductividad eléctrica, permitividad dieléctrica y susceptibi-
lidad magnética (σ, ϵ y χm respectivamente). Esta última es una constante de proporcionalidad
adimensional que indica el grado de sensibilidad a la magnetización de un material influenciada
por un campo magnético externo. Se ha observado que existe una diferencia de varios ordenes de
magnitud entre la χm de los tejidos biológicos y la χm de las NPs en coloides terapéuticos. En
ausencia de NPs, los tejidos biológicos tienen una χm del orden de 10−6 [34], mientras que se espera
que la susceptibilidad de una dosis terapéutica de NPs de óxido de hierro esté en el rango de 10−4

a 10−3 [35]. Esto implica que, si se pudiera ajustar la selectividad de MIT para la susceptibilidad
magnética, podŕıa emplearse esta técnica para detectar con éxito la presencia de NPs.

La Figura 1.1 muestra el esquema básico de un sistema de tomograf́ıa de mutua inductancia.
Para su implementación es necesaria una espira excitadora y una espira sensora. Cuando una
corriente eléctrica alterna circula a través de la espira excitadora se produce un campo eléctrico
variable en ella. Este producirá un campo magnético en el espacio, que a su vez induce una tensión
en la espira sensora. La naturaleza de esta tensión depende de las propiedades electromagnéticas del
objeto ubicado entre las espiras, o de su ausencia. En consecuencia, esta medición permite inferir
caracteŕısticas relevantes del objeto.

Aumentando la cantidad de espiras se puede mejorar la resolución espacial del sistema. En un
esquema de N espiras por ejemplo, cada espira puede ser utilizada alternativamente como excita-
dora o sensora, produciendo N − 1 mediciones por espira, para un total de N(N − 1) mediciones.
Luego estas pueden utilizarse para reconstruir el medio circundante entre espiras y determinar la
presencia o ausencia de NPs en él. Un buen resumen que cubre los avances de la metodoloǵıa, la
instrumentación y las aplicaciones de esta técnica se puede encontrar en [36].
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Figura 1.1: Tomograf́ıa magnética. La figura muestra las inductancias de las distintas espiras y
del objeto de interés, junto con las corrientes inyectadas o inducidas. También se representan la
inductancia mutua entre la espira excitadora y el objeto bajo estudio (M), entre el objeto y la
espira sensora (Mod) y entre espiras (Med).

1.3.2.2. Determinación de los parámetros de operación

La determinación de las variaciones de tensión esperadas en la espira sensora es un problema
complejo, que parte de las ecuaciones de Maxwell con condiciones de contorno adecuadas. Una
solución anaĺıtica de estas ecuaciones diferenciales solo es posible en algunos casos simples. Por
ejemplo, en [37] se propone una solución anaĺıtica para el caso de un objeto ciĺındrico de radio R
y grosor t posicionado coaxialmente a la mitad entre dos bobinas a una distancia 2a, con t ≪ 2a.
Esta deducción puede extenderse para el caso que se muestra esquemáticamente en la Figura 1.2:
un disco de tejido de radio R, grosor t y susceptibilidad despreciable, que incluye un disco más
pequeño en su interior de radio Rp que contiene NPs con susceptibilidad magnética χm [23].

En estas condiciones, considerando que la contribución magnética se debe exclusivamente a la
susceptibilidad magnética de las NPs y simbolizando la conductividad eléctrica, la permeabilidad
relativa del tejido y la frecuencia de operación con σ, ϵr y f respectivamente, se pueden expresar
las variaciones de tensión en las bobinas de detección como:

∆B

B
=

∆V

V
= Kpχm +Kϵrϵ0ω

2 +Kσω, (1.1)

donde B es el campo magnético, ω la frecuencia angular (ω = 2πf) y ϵ0 = 8, 85 × 10−12 F
m es la

permitividad del vaćıo. K y Kp dependen de la geometŕıa y están dadas por:

Kp = a3
t

2
R2

p

8a2 − R2
p

(a2 +R2
p)

4
(1.2)

K = µ0a
3t(

1

a2
− a2 + 2R2

(a2 +R2)2
) (1.3)

donde µ0 = 4π10−7 H
m representa la permeabilidad magnética del vaćıo.

La tensión inducida en la espira sensora para esta geometŕıa en particular depende de tres
términos: Uno proporcional a la susceptibilidad magnética, χm, uno proporcional a la permitividad
dieléctrica, ϵr, y uno proporcional a la conductividad eléctrica, σ. Es importante notar que el
término de interés, en el caso que nos concierne, es el que depende de χm, que es el único que no
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Figura 1.2: Modelo simplificado para una solución anaĺıtica de la tensión inducida en la espira
sensora. Disco de radio R, que incluye una zona concéntrica de radio Rp que contiene NPs. El disco
está centrado en el medio de dos espiras separadas 2a. El grosor del disco t es mucho menor a a.

depende de la frecuencia. Esto significa que se puede buscar una frecuencia de operación que haga
despreciables los términos que dependen de ϵr y σ, posibilitando la medición.

Examinando la ecuación 1.1 se ve que mientras más baja sea la frecuencia menor sera el aporte de
los términos que dependen de ϵr y σ, es decir que en un principio una frecuencia baja seŕıa deseable
para el experimento. Sin embargo, según la ley de Faraday, la tensión inducida en las espiras es
proporcional a la variación temporal del campo magnético, por lo que éste resulta más dif́ıcil de
detectar a medida que disminuye la frecuencia. En [23] se estudian los aportes de cada término
en la ecuación 1.1 para distintos tejidos del cuerpo humano, como la sangre, el h́ıgado, la grasa,
el riñón, el pulmón y el intestino. En este análisis se llega a la conclusión de que una frecuencia
de 100 kHz constituye una buena solución de compromiso entre una frecuencia de operación lo
suficientemente alta para efectuar la medición, y una lo suficientemente baja para despreciar los
términos no deseados, y es la frecuencia objetivo que se tomará a lo largo de este trabajo.

1.3.2.3. Medición de la tensión en la espira sensora

Suponiendo que los términos no deseados son despreciables a la frecuencia de interés, y con-
siderando una geometŕıa como la descripta en la sección anterior, con 2a = 45mm, R = 40mm,
Rp = 7mm y t = 1mm, las variaciones de tensión en la espira sensora que se pretender detectar
pueden obtenerse a partir de las ecuaciones 1.1 y 1.2:

∆B

B
=

∆V

V
≈ Kpχm ≈ 0,01174χm (1.4)

Como se ha mencionado en la sección 1.3.2.1, la χm de las NPs está en el rango de 10−4 a
10−3. Suponiendo el peor caso para la detección, esto implica que se quiere medir una variación de
tensión relativa de aproximadamente 0, 0117× 10−4 = 1, 17× 10−6.
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Una medición de estas caracteŕısticas no es sencilla, ya que la señal esta inmersa en ruido
que puede ser de algunos ordenes de magnitud mayor. Sin embargo, la señal de excitación del
experimento, es decir, la señal que pasa a través de la espira excitadora, es conocida, y de hecho es
generada por el mismo aparato de medición. Esto posibilita utilizar sistemas de detección coherente
de señal para realizar las mediciones.

1.4. Interfaces cerebro computadora

Las interfaces cerebro computadora (o BCIs, por su acrónimo en inglés) son dispositivos que
proporcionan al usuario un nuevo canal de comunicación y control, para el cuál no debe realizar
acciones motoras [38]. Para lograr este objetivo existen variedad de técnicas y métodos que están
actualmente en desarrollo. En particular, el diseño de BCIs a partir de potenciales evocados visuales
de estado estable (o SSVEPs por su acrónimo en inglés) es una técnica que ha demostrado ser
efectiva para desarrollar dispositivos intuitivos, fáciles de usar y con altas tasas de transmisión de
la información [39], [40].

Estas técnicas se basan en un fenómeno que aparece en el registro electroencefalográfico (EEG)
cuando una persona observa est́ımulos visuales periódicos con frecuencias superiores a 6 Hz. En estas
condiciones, es posible detectar en el EEG una señal con la misma periodicidad que el est́ımulo
visual. Asociando distintos comandos a distintas señales lumı́nicas, donde cada una parpadea a
distintas frecuencias o en distintas fases, se puede generar un sistema que solo se valga del enfoque
visual del usuario para controlar algún dispositivo. En la Figura 1.3 se muestra esquemáticamente
un ejemplo de aplicación de esta técnica en un sistema simple con dos luces parpadeantes y dos
comandos.

Esta aplicación tiene caracteŕısticas ideales para la implementación de la técnica de detección
coherente, ya que la señal evocada en el registro EEG es modulada por el mismo sistema, mediante

Figura 1.3: Ejemplo esquemático de una implementación de BCI basada en SSVEPs. El usuario
puede mirar a dos luces parpadeantes, de 14 o 18 Hz. Según la periodicidad que se detecte en su
registro EEG se activa un comando on/off.
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estimulación lumı́nica en la frecuencia que se pretende detectar y, una vez medida, debe someterse
a un procesamiento coherente, que detecte la presencia o ausencia de componentes en la frecuencia
objetivo. En esta aplicación, la frecuencia de excitación y detección no es particularmente alta, sino
en el orden de los Hz, pero es deseable que el sistema pueda realizar la detección coherente de señales
en varias frecuencias simultáneamente, lo que se conoce como detección coherente multifrecuencial.
Además, es deseable que la adquisición de la señal y la estimulación visual estén perfectamente
sincronizadas, para facilitar la detección de los SSVEPs [41].

1.5. Espectroscoṕıa Mössbauer

La Espectroscoṕıa Mössbauer, también conocida como absorción resonante de rayos gamma,
es una técnica que utiliza la emisión y absorción de fotones en núcleos de átomos determinados
para estudiar caracteŕısticas de los materiales. En esta técnica el núcleo de un átomo, en su estado
excitado o radioactivo emite un fotón, que en ciertas circunstancias será absorbido por el núcleo de
un átomo del mismo tipo, en estado absorbente o fundamental. Esta absorción, llamada absorción
resonante, puede ser destruida si se cambia ligeramente la velocidad relativa entre los núcleos de
los átomos. Aprovechando este fenómeno, la velocidad del núcleo excitado se vaŕıa en intervalos
discretos y se analizan las mediciones del detector para cada velocidad. Al estudiar las velocidades
en las que se produce la absorción resonante, es posible determinar caracteŕısticas de los materiales.

Para que de esta operación surja un espectro de calidad adecuada es fundamental conocer la
relación canal a velocidad del sistema de medida. Tradicionalmente, esta relación se obtiene a partir
de un enfoque emṕırico, buscando que un espectro conocido tenga una relación canal a velocidad
correcta [42],[43]. Sin embargo, las desviaciones de esta relación de la esperada son casi imposibles
de predecir, y vaŕıan considerablemente cuando se modifican los parámetros de la velocidad o el
sistema de control de lazo cerrado.

La velocidad de la fuente radiactiva suele ser controlada por un servo amplificador, del cual se
distinguen dos señales de control: la señal Monitor, que es proporcional a la velocidad requerida en
una bobina secundaria y la señal de Error, que es proporcional a la diferencia entre la tensión real
en la bobina secundaria y la tensión requerida. Si se pueden medir estas señales en tiempo real,
manteniendo el sincronismo y la resolución necesarias dadas por la aplicación, se puede determinar
la relación canal a velocidad en tiempo real, mejorando los espectros obtenidos.

Las señales de Error y Monitor son periódicas, de frecuencias bajas (en el orden de 20 Hz),
y para medirlas con la resolución deseada es conveniente contar con capacidades de promediación
coherente. En un trabajo reciente [44], se realizó el muestreo de las formas de onda Error y Monitor
con un osciloscopio digital estándar, manteniendo la sincronización y resolución necesarias para un
análisis posterior. Aunque los osciloscopios tienen capacidades de promediación coherente, útiles
para la adquisición de estas señales, los requisitos de este experimento exceden sus capacidades
habituales, por lo que este procedimiento, que ha demostrado su utilidad, resulta una tarea laboriosa
y temporalmente demandante.

Es en este punto donde encuentran utilidad los sistemas de detección coherente de señales. En
esta aplicación, sin embargo, no es tan importante la velocidad a la que se muestrean las señales,
sino su resolución. Además, este sistema debe poder recuperar, al menos, todo un periodo de la
señal objetivo, en lugar de simplemente extraer la magnitud de esta señal del ruido circundante.
Como este es un sistema con aplicaciones en laboratorios de Espectroscoṕıa Mössbauer es desea-
ble que el sistema sea versátil y fácilmente manipulable por investigadores no especializados en
instrumentación electrónica. Si bien la elección de un sistema SoC-FPGA puede parecer sobre di-
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mensionada para esta aplicación en particular, la incorporación de una herramienta de este tipo
abre muchas áreas de trabajo a futuro en esta técnica.

1.6. Propuesta para un sistema de detección coherente en
SoC-FPGA

Con estas aplicaciones en mente, y buscando aprovechar las caracteŕısticas de los dispositivos
SoC-FPGA, se decidió avanzar en la implementación de un sistema de detección coherente de
señales reconfigurable, con capacidades para ser integrado en los distintos proyectos de interés.

Las caracteŕısticas de las aplicaciones deseadas determinan algunas de las caracteŕısticas del
sistema a implementar. Este debe poder demodular señales de frecuencias desde unos pocos Hz hasta
frecuencias en el orden de los cientos de kHz, para poder detectar la presencia de nanopart́ıculas
ferromagnéticas. También debe poder operar en múltiples frecuencias simultáneamente, para poder
implementar con él un sistema de BCI de múltiples comandos, y debe poder recuperar periodos
enteros de la señal con resoluciones adecuadas, para poder estudiar las señales de Error y Monitor
del servoamplificador utilizado en la técnica de Espectroscoṕıa Mössbauer. Además es deseable que
el sistema sea fácil de utilizar, que sus parámetros de operación sean configurables en tiempo real
y que la implementación sea flexible, de manera tal de poder adaptarla a distintos dispositivos de
lógica programable y a las distintas aplicaciones.

1.7. Resumen de publicaciones producidas

Durante el desarrollo de este trabajo de tesis han surgido publicaciones en revistas y congresos,
aśı como repositorios de hardware y software libre. Estos serán referenciados oportunamente a lo
largo del texto y se presentan a continuación como resumen.

1.7.1. Trabajos publicados en revistas

[1] Mat́ıas J. Oliva et al. ((Improving the computational efficiency of lock-in algorithms through
coherent averaging)). En: Digital Signal Processing 154 (2024), pág. 104693. issn: 1051-2004.
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(IJRES) 10.3 (nov. de 2021), págs. 237-248. doi: 10.11591/ijres.v10.i3.pp237-248.

[5] M. J. Oliva, P. A. Garćıa y E. M. Spinelli. ((A System on Chip based electroencephalogram
acquisition system)). En: Revista Argentina de Bioingenieŕıa 24.3 (2020). Presentado en
Congreso Argentino de Bioingenieŕıa 2020.
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Congreso Argentino de Control Automático 2020. Buenos Aires, Argentina, oct. de 2020.
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[9] M. J. Oliva et al. ((Holter digital electrocardiográfico)). En: Simposio Argentino de Sistemas
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1.7.3. Repositorios de código abierto

[1] Mat́ıas Oliva. Repositorio con recursos para probar el algoritmo CALI. https://github.
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2024.
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1.8. Estructura de la tesis

En este caṕıtulo han presentado las principales motivaciones y objetivos de este trabajo de in-
vestigación. En el caṕıtulo 2 se describen en detalle los sistemas de detección coherente de señales,
incluyendo resultados teóricos conocidos y originales. En el caṕıtulo 3 se describen los dispositivos
SoC-FPGA, y las plataformas de procesamiento de señales que se han desarrollado para éstos du-
rante esta tesis, mientras que en el caṕıtulo 4 se describe la implementación de sistemas de detección
coherente en SoC-FPGA, comparando los resultados obtenidos con la bibliograf́ıa disponible, y con
sistemas comerciales similares. El caṕıtulo 5 muestra las aplicaciones de los sistemas desarrollados.
Este se divide en tres partes: el desarrollo del tomógrafo magnético, la implementación de una
interfaz cerebro computadora basada en potenciales evocados visuales y la incorporación de los
sistemas desarrollados a la calibración de un sistema de Espectroscoṕıa Mössbauer. Finalmente, en
el caṕıtulo 6 se discuten los resultados obtenidos, se plantean conclusiones y se delinea el trabajo
que se pretende desarrollar a futuro.



Caṕıtulo 2

Técnicas de detección coherente

2.1. Introducción

Medir señales de amplitudes pequeñas perturbadas por ruido es un desaf́ıo t́ıpico en instrumen-
tación electrónica, que aparece en áreas tan diversas como las telecomunicaciones, la bioingenieŕıa
o el control automático. Un parámetro esencial para la descripción de este tipo de sistemas es la
relación señal a ruido (SNR), que cuantifica la amplitud de la señal de interés frente al ruido en la
que está inmersa. En sistemas en donde se conoce la amplitud o la potencia de la señal y del ruido
esta magnitud puede calcularse mediante las fórmulas 2.1 y 2.2.

SNRdB = 20 log10

(
Aseñal

Aruido

)
(2.1)

SNRdB = 10 log10

(
Pseñal

Pruido

)
(2.2)

Cuanto menor sea esta magnitud, es decir, cuanto más ruido haya en el sistema, más complicado
será detectar la señal deseada. Sin embargo, si se conoce o al menos se puede estimar la frecuencia
de oscilación de la señal desconocida, o si esta se puede modular a una frecuencia conocida, pueden
aplicarse técnicas de procesamiento coherente para posibilitar la tarea. Entre éstas existen aquellas
que aplican algoritmos que no realimentan la señal de salida, comúnmente llamadas técnicas de
lazo abierto, y aquellas que utilizan los datos de salida para realimentar y robustecer los cálculos,
conocidas como técnicas de lazo cerrado [45].

Las técnicas de lazo cerrado utilizan algoritmos recursivos para minimizar el error entre la
información modelada y la medida, con el objetivo de estimar una variable desconocida. Existen
distintos algoritmos para optimizar este proceso, entre los cuales se pueden mencionar el filtro de
Kalman [46], [47], [48], el filtro de Lyapunov[49], [50], [51] y las técnicas de diseño directo [52].

Entre las técnicas de lazo abierto se encuentran el Lock-in y la promediación coherente, que son
de las más estudiadas en la bibliograf́ıa disponible. El estudio y desarrollo de estas técnicas es el
que ha impulsado este trabajo de investigación, y en el que se centra esta tesis. En este caṕıtulo se
presentan en detalle, incluyendo antecedentes, resultados conocidos y originales.

Gran parte de los resultados que se muestran en este caṕıtulo fueron presentados en [53] y [54].
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2.2. Lock-in

El amplificador Lock-in es una herramienta muy utilizada en instrumentación cient́ıfica. Su im-
plementación permite obtener información de señales de banda estrecha moduladas a una frecuencia
determinada, fc. Para ello se utiliza una señal periódica de referencia, que puede ser cuadrada o
sinusoidal, de la misma frecuencia, y opcionalmente una señal de referencia desfasada 90°. Este
último paso divide a esta técnica en Lock-in de una fase (o canales) y de dos fases.

2.2.1. Lock-in de una fase

La Figura 2.1 muestra la forma más elemental de aplicar el concepto de Lock-in. Se dispone de
una señal de referencia r(t), que oscila a la frecuencia fc, y una señal desconocida s(t), que puede
ser la modulación de una señal desconocida a la frecuencia fc o la respuesta de un sistema cuando
es excitado por una señal de esta frecuencia.

r(t) = Arsen(ωct+ ϕr)

s(t) = Assen(ωct+ ϕs)

donde ωc = 2πfc. La señal s(t) se multiplica por la referencia, obteniendo la señal Xf (t), que puede
expresarse como:

Xf (t) =
AsAr

2
· (cos(ϕr − ϕs)− cos(2ωct+ ϕr + ϕs)) (2.3)

y consta de dos términos: un término de continua y uno que oscila al doble de la frecuencia fc. Esta
señal ingresa a un filtro pasa-bajos que, suponiendo que puede rechazar totalmente el término de
frecuencia 2fc, proporciona un salida dada por:

X =
AsAr

2
· cos(ϕr − ϕs) (2.4)

Este resultado depende de la diferencia entre la fase de la señal de referencia y la señal desco-
nocida, y alcanza su máximo valor cuando ambas fases coinciden. Como la referencia es una señal
accesible para el usuario se puede ajustar su fase hasta encontrar el máximo en la señal X, Xmax,
para finalmente obtener la amplitud de la señal desconocida como:

As = 2 · Xmax

Ar
(2.5)

Si bien este método permite recuperar correctamente la amplitud de la señal desconocida,
su aplicación implica ajustar manualmente la fase de la referencia, dificultando la medición, e
incorporando una fuente de error adicional. Estos problemas pueden solucionarse utilizando una
señal de referencia extra, desfasada 90° de la original, como se verá en la próxima sección.

2.2.2. Lock-in de dos fases

Al agregar al sistema una señal de referencia desfasada 90° se puede eliminar la dependencia de
los resultados con el desfasaje de las señales. Considerando las señales indicadas en la Figura 2.2
se pueden distinguir:

rs(t) = Arsen(ωct+ ϕr)

rc(t) = Arcos(ωct+ ϕr)

s(t) = Assen(ωct+ ϕs)
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Figura 2.1: Lock-in de una fase

La señal desconocida es multiplicada por la señal de referencia (comúnmente llamada referencia
en fase), y por la señal desfasada 90° (conocida como referencia en cuadratura), para luego aplicar
sendos filtros pasa-bajos a las señales obtenidas, en un procedimiento análogo al descripto para el
Lock-in de una fase.

Xf (t) =
AsAr

2
· (cos(ϕr − ϕs)− cos(2ωct+ ϕr + ϕs))

Yf (t) =
AsAr

2
· (sen(ϕr − ϕs)− sen(2ωct+ ϕr + ϕs))

X =
AsAr

2
· cos(ϕr − ϕs) (2.6)

Y =
AsAr

2
· sen(ϕr − ϕs) (2.7)

De donde se pueden despejar tanto la amplitud como la fase de la señal desconocida:

As =
2

Ar

√
X2 + Y 2 (2.8)

ϕs =
2

Ar
arctan

(
Y

X

)
(2.9)

Con este sencillo procedimiento es posible eliminar la necesidad de ajustar manualmente la
fase de la referencia, evitando una posible causa de errores, y contribuyendo a la automatización
del proceso, a cambio de duplicar los recursos, ya sea digitales o analógicos, necesarios para la
implementación del Lock-in.

Figura 2.2: Lock-in de dos fases
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2.2.3. Análisis en el Dominio Complejo

Las deducciones dadas en las secciones 2.2.1 y 2.2.2 pueden presentarse en forma más compacta
considerando señales en el plano complejo. Para ello se tomará una referencia compleja dada por:

r(t) = Are
j(ωct+ϕr)

= Arcos(ωct+ ϕr) + jArsen(ωct+ ϕr)

Por simplicidad se considerará una señal de entrada cosenoidal, que puede representarse en
notación compleja como:

s(t) = Ascos(ωct+ ϕs)

=
As

2
(ej(ωct+ϕs) + e−j(ωct+ϕs))

Ahora esta señal se multiplica por la referencia compleja, obteniendo:

s(t)r(t) =
AsAr

2
(ej(ωct+ϕs) + e−j(ωct+ϕs))ej(ωct+ϕr)

=
AsAr

2
(ej2ωctej(ϕr+ϕs) + ej(ϕr−ϕs))

Y es luego sometida a un pasa-bajos, eliminando el término del doble de frecuencia, obteniendo:

PB{s(t)r(t)} =
AsAr

2
ej(ϕr−ϕs)

=
AsAr

2
(cos(ϕr − ϕs) + jsen(ϕr − ϕs)) (2.10)

donde se ha simbolizado la operación de pasa-bajos con el operador PB{}. Tomando la parte real
y la parte imaginaria de esta última ecuación se llega a las mismas expresiones de X e Y dadas en
la sección anterior:

Re{PB{s(t)r(t)}} = X =
AsAr

2
· cos(ϕr − ϕs)

Im{PB{s(t)r(t)}} = Y =
AsAr

2
· sen(ϕr − ϕs)

de donde pueden deducirse las expresiones 2.8 y 2.9, que corresponden al módulo y la fase de la
magnitud compleja dada por la ecuación 2.10.

Es interesante notar, además, que en la condición ϕs = ϕr la parte real de este resultado es
máxima, igual a AsAr

2 y la parte imaginaria de el resultado es igual a 0. Este es el caso que se busca
ajustando la fase de la referencia hasta que el resultado sea máximo cuando se hace Lock-in de una
fase, de donde se desprende que el Lock-in de una fase es un caso particular del Lock-in de dos
fases.

2.2.4. Efecto sobre el ruido blanco

Para abordar la pregunta de cómo este esquema de procesamiento de señales contribuye a reducir
el ruido en la salida del sistema, es crucial delinear las caracteŕısticas del ruido que lo afecta. En
esta sección se considerará el efecto del ruido blanco n(t), definido como un proceso aleatorio
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estacionario en sentido amplio (PAESA), con distribución gaussiana, media nula y varianza σ2, es
decir, un proceso cuyas muestras siguen una distribución N (0, σ2). Además, se asumirá que las
muestras del proceso en distintos momentos no están correlacionadas entre śı, por lo que su función
de autocorrelación se puede modelar mediante la función generalizada conocida como delta de Dirac
(δ(τ)) y la desviación estándar del ruido (σi) según:

Rnn(τ) = σ2
i δ(τ) (2.11)

La densidad espectral de potencia de este proceso puede obtenerse tomando la transformada
de Fourier de esta función de autocorrelación, como establece el teorema de Wiener-Khinchin [55],
[56]:

Snn(f) =

∫ ∞

−∞
Rnn(τ)e

−j2πfτdτ

=

∫ ∞

−∞
σ2
i δ(τ)e

−j2πfτdτ = σ2
i

con lo que se llega a una definición alternativa del ruido blanco: un proceso aleatorio con densidad
espectral de potencia (DEP) constante para todas las frecuencias:

Snn(f) = σ2
i =

N0

2
∀f

donde los términos N0
2 y σ2

i , se utilizarán en forma equivalente a lo largo de este texto.

En este punto vale una aclaración: este tipo de proceso es en realidad una abstracción ma-
temática, ya que la potencia media de una señal como esta seŕıa infinita, por lo que no tiene sentido
f́ısico. Esto puede mostrarse integrando esta densidad espectral sobre todas las frecuencias:

⟨p⟩ =
∫ ∞

−∞
Snn(f)df =

∫ ∞

−∞

N0

2
df −→ ∞ (2.12)

Sin embargo, esta abstracción permite introducir el concepto de ruido blanco limitado en banda,
definido como un proceso cuya densidad espectral de potencia es constante e igual a N0

2 dentro de
un cierto ancho de banda Bn, y nula fuera de él:

Snn(f) =

{
N0
2 |f | < Bn

0 en otro caso
(2.13)

Ahora śı, la potencia media de este proceso es finita:

⟨p⟩ =
∫ ∞

−∞
Snn(f) df =

∫ Bn

−Bn

N0

2
df = N0 ·Bn (2.14)

Se supondrá entonces que la señal original, s(t), está formada por la señal de interés s0(t) y por
ruido blanco limitado en banda n(t):

s(t) = s0(t) + n(t) (2.15)

Esta es la señal que ingresa al Lock-in. En el análisis que sigue se considerará s0(t) = 0, sin
perder generalidad gracias al principio de superposición. Se considerará el caso de Lock-in de dos
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fases ya que, como se ha visto en la sección 2.2.3, el Lock-in de una fase es un caso particular de
éste.

La señal s(t) es multiplicada por una exponencial compleja (ej2πfct, considerando 0 la fase de
la referencia por simplicidad) y luego sometida a un pasa-bajos, para finalmente tomar el módulo
del resultado (equivalente a la ecuación 2.8) y su fase (equivalente a la ecuación 2.9). Primero se
considerará la multiplicación, que provoca un desplazamiento de las componentes del ruido en la
frecuencia. Para analizar esto se planteará la función de autocorrelación de la señal multiplicada
nmult(t) = n(t)ej2πfct. Como n(t) es un proceso PAESA esta autocorrelación está dada por:

Rnmultnmult
(τ) = E{nmult(t)n

∗
mult(t+ τ)}

= E{n(t)ej2πfctn∗(t+ τ)e−j2πfc(t+τ)}
= E{n(t)n∗(t+ τ)e−j2πfcτ}
= Rnn(τ)e

−j2πfcτ (2.16)

donde el supeŕındice * denota el conjugado de la magnitud compleja. Conociendo el par transfor-
mado Rnn ↔ Snn(f), y aplicando la propiedad de traslación de la transformada de Fourier:

f(t)ej2παt ⇐⇒ F (f − α) (2.17)

puede verse que la densidad espectral de potencia de la señal multiplicada n(t)ej2πfct sigue siendo
N0
2 , pero ahora centrada en f + fc:

Smult(f) = Snn(f + fc) =

{
N0
2 −Bn < f + fc < Bn

0 En otro caso

Smult(f) =

{
N0
2 −Bn − fc < f < Bn − fc

0 En otro caso
(2.18)

Es decir que el ruido que se encontraba en las inmediaciones de la frecuencia fc termina en banda
base, y será este el ruido que aparecerá en la salida del sistema luego del filtrado pasa-bajos. Con
esto ya se puede ver que la acción conjunta de mezclador y filtro será equivalente a un pasa-banda
centrado en la frecuencia de interés fc.

Llegados a este punto es necesario delinear las propiedades del filtro pasa-bajos que se utilizará.
Considerando a este filtro como lineal e invariante en el tiempo, con una función de transferencia
H(f), la densidad espectral de potencia en su salida será:

So(f) = |H(f)|2 Smult(f) (2.19)

Si además el filtro es ideal, es decir que su función de transferencia es un cajón de una cierta
ganancia K de ancho ∆f :

H(f) =

{
K −∆f

2 < f < ∆f
2

0 En otro caso
(2.20)

se puede calcular la densidad espectral de ruido a la salida del Lock-in según:

So(f) =

{
K2N0

2 −∆f
2 < f < ∆f

2

0 En otro caso
(2.21)
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donde se supuso que el ancho de banda donde el ruido puede considerarse blanco incluye a la banda
de paso del filtro.

A partir de este resultado se puede calcular la autocorrelación de ruido a la salida haciendo uso
nuevamente del teorema de Wiener-Khinchin. Luego considerando que en el ruido blanco limitado
en banda no hay correlación entre los valores de señal en dos momentos distintos, la potencia media
se puede obtener evaluando esta autocorrelación en τ = 0.

Rxx(τ) =

∫ ∞

−∞
So(f)e

−j2πfτdf (2.22)

=

∫ ∆f
2

−∆f
2

K2N0

2
e−j2πfτdf =

N0

2
K2 e

j2π∆f
2

τ − e−j2π∆f
2

τ

j2πτ

=
N0

2
K2∆f

ejπ∆fτ − e−jπ∆fτ

2jπ∆fτ
=

N0

2
K2∆f

fsen(π∆fτ)

π∆fτ

Definiendo la función sinc(x) = sen(x)
x , que tiene la propiedad de aproximarse infinitamente a 1

cuando x = 0, se puede sintetizar este resultado y obtener la potencia media de ruido a la salida:

Rxx(τ) =
N0

2
K2∆f sinc(∆fπτ)

Rxx(0) = K2N0

2
∆f = K2N0

2
∆f (2.23)

Lo cual lleva al resultado: √
Rxx(0)

N0
2

=
σo
σi

= K
√
∆f (2.24)

Si bien este es un análisis simplificado, permite discernir algunos aspectos de la acción del Lock-
in. La desviación estándar del ruido en la salida disminuye proporcionalmente con la ráız cuadrada
del ancho de banda del filtro pasa-bajos utilizado, con lo cual la elección de éste resulta un factor
clave en su diseño. Con filtros más selectivos se obtiene una mayor reducción del ruido a la salida.
Idealmente si se pudiese lograr ∆f = 0 se rechazaŕıa todo el ruido a la salida, aunque esto implicaŕıa
integrar la señal durante un tiempo infinito.

2.2.5. Elección del filtro pasa-bajos

Como muestra el análisis anterior, la combinación de multiplicación y filtro pasa-bajos se com-
porta como un pasa-banda centrado en ωc, sin muchas de las dificultades asociadas con el diseño
de filtros pasa banda estrechos [57]. Esto implica que un elemento clave en la amplificación Lock-in
es la selección del filtro pasa bajos [58]. Este cumple con dos propósitos: en primer lugar, debe
eliminar la componente de frecuencia doble en la señal multiplicada. En segundo lugar, se encarga
de reducir el ruido que se involucra en los cálculos.

2.2.5.1. Filtro de media móvil

Una opción interesante para la técnica Lock-in es un filtro de media móvil simple (o MAF, del
inglés moving average filter) de largo T. La operación de este filtro sobre una entrada continua
arbitraria x(t) puede describirse matemáticamente mediante su respuesta impulsional, dada por
2.25.



2.2. LOCK-IN 25

h(t) =

{
1
T −T

2 < t < T
2

0 En otro caso
(2.25)

En el dominio frecuencial esta operación resulta:

H(ω) =

∫ T
2

−T
2

1

T
e−jωtdω =

1

T

e−j T
2
ω − ej

T
2
ω

−jω
=

sen(ωT2 )
ωT
2

= sinc

(
ωT

2

)
(2.26)

Los ceros de la función sinc se dan cuando su argumento es igual a mπ, con m ̸= 0:

ωmT

2
= mπ → ωm =

m2π

T
(2.27)

Es decir que siempre que f = m 1
T la función presentará un cero. Si se elige T como un múltiplo

entero del periodo de la función de referencia (T = k 1
fc
) resulta que los ceros caen en f = kmfc →

f = αfc, es decir en múltiplos enteros de la frecuencia de interés fc. Esto resulta especialmente
interesante para la acción del Lock-in, que debe bloquear el componente del doble de frecuencia
generado por el mezclador. En el caso del Lock-in con MAF este bloqueo será total, ya que el filtro
presenta un cero en esta frecuencia.

Para este filtro, el ancho de banda es inversamente proporcional al largo T (∆f = α
T ). Esto

implica que si se utiliza en la técnica Lock-in, el ruido de medición puede reducirse promediando
un mayor número de periodos de la señal [59], [60]. Para un análisis más detallado de esto se
examinará qué ocurre con el ruido luego de la acción conjunta del mezclador y el filtro MAF. Para
ello se partirá de la ecuación 2.19 y se calculará la DEP de ruido a la salida para determinar la
potencia de ruido:

So(f) = |H(f)|2 Smult(f) =
N0

2
sinc2

(
ωT

2

)
Rnn(τ) =

N0

2
F−1{sinc2

(
ωT

2

)
} =

N0

2

2

T
F−1{sinc2 (ω)} =

N0

2

2

T
Tri(τ)

Rnn(0) = Po =
N0

2

2

T
(2.28)

Donde se ha tenido en cuenta el par transformado sinc2(ω) ↔ Tri(t), con Tri(x) representando la
función triangular, dada por:

Tri(x) =

{
1− |x| |x| ≤ 1

0 En otro caso

Ahora se puede relacionar el ruido en la entrada con el ruido a la salida del sistema:

σ2
o

σ2
i

=
N0
2

2
T

N0
2

−→ σo =
σi√
T
2

(2.29)

Por lo que con MAF de largo T el Lock-in reduce la potencia de ruido en un factor
√

T
2 .
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Todo este análisis se ha hecho para señales analógicas. En sistemas digitales, muestreados a una
frecuencia de muestreo fm (Tm = 1

fm
), el filtro MAF de un número entero de ciclos de la señal

puede describirse matemáticamente según:

Y[n] =
1

NM

n+NM−1∑
k=n

x[k] (2.30)

donde N es la cantidad de ciclos de la señal que se integran y M la cantidad de muestras que entran
en un ciclo de la señal periódica. Por simplicidad se llamará en adelante NT = NM . Al igual que
su contraparte analógica, este filtro tiene la propiedad de presentar ceros en frecuencias que son
múltiplos de la frecuencia de la señal, siempre y cuando se integren un número entero de periodos
[61], por lo que puede bloquear completamente la componente 2ωc. Esta propiedad se puede deducir
de manera similar, partiendo de su transformada de Fourier en tiempo discreto (TFTD):

H(ejω) =
1

NT

1− e−jωNT

1− e−jωNT
= e−jω

NT−1

2
sen(ωNT

2 )

NT sen(
ω
2 )

(2.31)

donde ω representa en realidad la frecuencia normalizada dada por ω = 2πf
fm

. Esta última expresión
guarda una estrecha relación con la función sinc, con un desplazamiento en la frecuencia dada por
su exponencial compleja. Si a un filtro como éste ingresa una secuencia discreta n[k] con densidad

espectral de potencia igual a N0
2 la DEP a su salida estará dada por:

Syy(e
jω) =

N0

2
|H(ejω)|2 = N0

2

∣∣∣∣∣ sen(ωNT
2 )

NT sen(
ω
2 )

∣∣∣∣∣
2

(2.32)

La antitransformada de esta TFTD es la secuencia triangular. Esto resulta lógico, ya que la
multiplicación de dos transformadas de una función cajón es la convolución de ellas en el dominio
temporal, y la convolución de dos cajones es una función triangular. Esto enfatiza la relación entre
la expresión dada en la ecuación 2.31 y la función sinc en el tiempo continuo, pero eso está más
allá de las pretensiones de este texto. Antitransformando Syy(e

jω) se obtiene la autocorrelación del
ruido y puede calcularse la potencia en la salida del Lock-in con MAF digital:

Ryy[n] =
N0

2

2

NT
tri

(
n

NT

)
−→ Ryy[0] =

N0

2

2

NM
(2.33)

Finalmente relacionando la potencia de ruido en la entrada y en la salida del sistema puede
llegarse a la ecuación 2.34, que describe como resulta la potencia de ruido en relación al ruido de
entrada para la acción combinada de mezclador y filtro MAF.

σo =
σi√
NM
2

(2.34)

Las ecuaciones 2.34 y 2.29 guardan una estrecha relación, con T cumpliendo el mismo rol de
tiempo de integración que NM . Una opción alternativa para estimar la relación entre el ruido a la
entrada y a la salida del sistema es tomar un enfoque emṕırico, determinando mediante simulaciones
la constante K que cumple:

σo = σi
K√
NM

(2.35)
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Figura 2.3: Estimación de parámetro k en ecuación 2.35

Para ello se parte de una señal sinusoidal de amplitud conocida, se perturba con ruido blanco,
y se estima la amplitud de la señal subyacente utilizando la expresión 2.8. Este proceso se repite
N veces y se toma la desviación estándar de las amplitudes calculadas, obteniendo un estimador
de la potencia de ruido presente en la señal de salida del amplificador Lock-in, σo. Este proceso
se repite para valores crecientes de N . Seguidamente se grafica σo frente a los valores de N y se
hace un ajuste de mı́nimos cuadrados para estimar el valor de K que mejor predice los valores
obtenidos con la ecuación 2.35. Los gráficos obtenidos con su ajuste correspondiente, para distintos
valores de SNR pueden verse en la Figura 2.3. Observando estos resultados es claro que el factor
de proporcionalidad para este filtro en particular es aproximadamente igual a

√
2 para los valores

ensayados, llegando a la misma conclusión de la ecuación 2.34.

Este análisis es original y está publicado en [53].

2.2.5.2. Filtros de respuesta impulsional infinita (IIR)

Otros filtros que han recibido mucha atención para la implementación de la técnica de Lock-in
son los filtros de respuesta impulsional infinita (o IIR por su acrónimo en inglés de infinite impulse
response). Estos son filtros recursivos que tienen la ventaja de ser sencillos de implementar, y
utilizar pocos recursos, aunque no tienen la propiedad de bloquear completamente la componente
del doble de frecuencia, como en los de media móvil. Un filtro IIR de orden N puede ser descripto
por la ecuación en diferencias:

Yn = b0Xn + ...+ bNXn−N + a1Yn − 1 + ...+ aNYn−N (2.36)
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Los coeficientes del filtro pueden calcularse para generar filtros pasa-bajo de distintos anchos
de banda. La relación descripta por la ecuación 2.24 se sigue cumpliendo para estos filtros. Es decir
que la desviación estándar del ruido en la salida disminuye proporcionalmente con la ráız cuadrada
del ancho de banda del filtro. En [62] pueden encontrase simulaciones para calcular los factores
de proporcionalidad K de la ecuación 2.24 en una forma similar a lo desarrollado para el filtro de
media móvil, según el orden y el ancho de banda del filtro IIR seleccionado.

2.2.6. Efecto del ruido de cuantización

Se analizarán ahora los errores introducidos en la medición Lock-in por la cuantización de las
señales. Para ello se parte de una señal continua s(t) periódica de una frecuencia fs de la cual
se desea conocer su magnitud y fase. Esta señal es muestreada a una frecuencia fm (periodo de
muestreo Tm), superior a la de Nyquist, y cuantizada a B bits, resultando una secuencia en tiempo
discreto s[n]:

s(t) = Assen(ωst+Φ)

s(nTm) = s[n] = Assen(ωsnTm +Φ) + ϵ(nTm)

donde el término ϵ(nTm) contabiliza la perturbación en amplitud producida por la cuantización de
la señal. Como esta se hace en 2B niveles esta componente estará acotada por:

−δ/2AFS < ϵ(nTm) < δ/2AFS

donde δ = 2−B es el mı́nimo paso de cuantización y AFS es la amplitud de fondo de escala del
ADC. Luego esta señal es sometida a procesamiento Lock-in con filtro de media móvil. Para ello
primero se la multiplica por secuencias discretas rs[n] y rc[n] (referencias en fase y cuadratura). Para
este análisis se supone que estas señales están cuantizadas en Br bits, tal que Br ≫ B por lo que
se despreciará el error de cuantización presente en ellas.

rs[n] = Arsen(ωsnTm + ϕr)

rc[n] = Arcos(ωsnTm + ϕr)

Sin perder generalidad y para simplificar cuentas se puede suponer ϕr = 0. Las señales multipli-
cadas son luego sometidas a sendos filtros de media móvil de largo igual a N ciclos de la secuencia
s[n] (MAF de MN puntos, llamando M a la cantidad de puntos por periodo de la secuencia), obte-
niendo las magnitudes X e Y . Finalmente se calcula la amplitud y fase de la señal s[n] utilizando
las conocidas expresiones 2.8 y 2.9. En esta sección se estimará cómo afecta el error de cuantización
de la señal (la perturbación llamada ϵ(kTm)) a los cálculos finales de amplitud y fase de la señal
incógnita.

Para ello se parte de la expresión de s[n] · rs[n].

s(nTm)rs(nTm) = (Assen(ωsnTm +Φ) + ϵ(nTm))Arsen(ωsnTm)

= AsArsen(ωsnTm +Φ)sen(ωsnTm) +Arϵ(nTm)sen(ωsnTm)

=
AsAr

2
(cos(Φ)− cos(2ωsnTm +Φ)) +Arϵ(nTm)sen(ωsnTm) (2.37)

En esta expresión se pueden apreciar dos términos: uno que depende de la señal y uno que
depende del ruido de cuantización. Ahora bien, esta señal pasa por un filtro pasa-bajos que se
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espera que rechace la componente del doble de frecuencia (en el caso del filtro de media móvil este
rechazo es absoluto), por lo que luego de aplicar el pasa-bajos se tendrá:

PB{s(nTm)rs(nTm)} =
AsAr

2
cos(Φ) + PB{Arϵ(nTm)sen(ωsnTm)} (2.38)

donde se ha simbolizado la operación de filtrado pasa-bajos con PB{}. Esta expresión muestra por
un lado la magnitud X que se esta buscando medir con la acción del Lock-in (AsAr

2 cos(Φ)) y por
otro un término producido por los errores de cuantización en la señal. Se analizará este término
buscando determinar cuánto puede afectar a la medición final de X.

Dx = PB{Arϵ(nTm)sen(ωsnTm)} (2.39)

En este punto es necesario discriminar entre dos casos distintos: cuando la frecuencia de muestreo
es un múltiplo entero de la frecuencia de la señal objetivo (fm = Kfs) y cuando no lo es. En el
primer caso el error de cuantización resultará periódico, con la misma frecuencia de la señal (fs)
[58]. A modo de ejemplo se muestra en la Figura 2.4 la Transformada Discreta de Fourier del error
de cuantización para distintas señales muestreadas a fm = 1kHz. Para aquellos valores de fs que
son divisores enteros de la frecuencia de muestreo (10 Hz y 25 Hz) se ve la periodicidad del ruido
de cuantización, con componentes claramente marcados en fs y sus armónicos. Para los otros casos
el espectro se distribuye entre frecuencias cercanas.

Antes de hacer cuentas es posible sacar algunas conclusiones del efecto del Lock-in sobre estas
señales mirando los espectros correspondientes. Para los casos en los que fm = Kfs la componente
del error de cuantización que esta en la frecuencia fs inevitablemente aparecerá en la medición
de amplitud y fase del Lock-in, y no se podrá reducir su efecto afinando el filtro pasa-bajos uti-
lizado (aumentando N para el caso del filtro MA). Por otro lado todas las armónicas superiores
se rechazarán, en forma total para el filtro MA. Para los casos en que fm ̸= Kfs la componente
exactamente en fase con la señal puede ser menor, por lo que probablemente se podrá reducir el
error de cuantización afinando el filtro pasa-bajos. Pero por otro lado, habrá más ruido distribuido
en las inmediaciones de esta fs por lo que es de suponer que el ruido para valores bajos de N (filtros
pasa-bajos menos selectivos) será superior.

2.2.6.1. Caso fm = Kfs

Se analizará primero el caso en que fm = Kfs. En estas condiciones, como el ruido de cuanti-
zación es periódico, se puede representar a ϵ(nTm) con su serie de Fourier:

ϵ(nTm) = E0f +E1fcos(ωsnTm−ϕ1f )+E2fcos(2ωsnTm−ϕ2f )+E3fcos(3ωsnTm−ϕ3f )+ ... (2.40)

Con lo que la expresión 2.39 se convierte en:

Dx = PB{Ar(E0f + E1fcos(ωsnTm − ϕ1f )+

E2fcos(2ωsnTm − ϕ2f ) + E3fcos(3ωsnTm − ϕ3f ) + ...)sen(ωsnTm)}
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Figura 2.4: Espectro de ruido de cuantización para señales muestreadas a fm = 1kHz.

Distribuyendo y aplicando propiedades trigonométricas esta expresión resulta:

Dx = PB{ArE0f sen(ωsnTm)+

ArE1fcos(ωsnTm − ϕ1f )sen(ωsnTm)+

ArE2fcos(2ωsnTm − ϕ2f )sen(ωsnTm)+

ArE3fcos(3ωsnTm − ϕ3f )sen(ωsnTm) + ...}
(2.41)

Dx = PB{ArE0f sen(ωsnTm)+

Ar
E1f

2
(sen(ϕ1f ) + sen(2ωsnTm − ϕ1f ))+

Ar
E2f

2
(sen(nTm − ϕ2f )sen(3ωsnTm − ϕ2f ))+

Ar
E3f

2
(sen(2ωsnTm − ϕ3f )sen(4ωsnTm − ϕ3f )) + ...} (2.42)

En esta expresión puede verse un término en banda base (
ArE1f

2 sen(ϕ1f )) y términos en fre-
cuencias que son múltiplos de la frecuencia de la señal (fs). Todos estos términos se espera que
sean rechazados por el filtro pasa-bajos, y son de hecho rechazados en su totalidad en el caso del
filtro MA. Con lo cual esta expresión resulta:

Dx =
ArE1f

2
sen(ϕ1f ) ≤

ArE1f

2
(2.43)

Como se supuso en el análisis cualitativo, la componente del error de cuantización que está en
la misma frecuencia de la señal es la que aparece en la salida del Lock-in. Un análisis análogo puede
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hacerse con la multiplicación de la señal de interés con la referencia en cuadratura rc[n], resultando:

Dy = PB{s(nTm)rc(nTm)} =
ArE1f

2
cos(ϕ1f ) ≤

ArE1f

2
(2.44)

Para ver como afecta estas Dx y Dy a la medición de amplitud del Lock-in se puede pensar
a las magnitudes Dx y Dy como errores cometidos al medir X e Y y ver como se propagan estos
errores a la medición de As prevista con la expresión 2.8:

∆As ≤
∣∣∣∣ 2

Ar

2X

2
√
X2 + Y 2

∣∣∣∣∆X +

∣∣∣∣ 2

Ar

2Y

2
√
X2 + Y 2

∣∣∣∣∆Y =
2D(|X|+ |Y |)
Ar

√
X2 + Y 2

donde Dx = Dy = D. Esta última desigualdad se puede acotar utilizando la desigualdad de Cauchy-
Shwartz, que establece:

(|X|+ |Y |)2 ≤ (|X|2 + |Y |2)(12 + 12)

(|X|+ |Y |)√
X2 + Y 2

≤
√
2

Con lo que la cota superior para el error de As queda dada por:

∆As ≤
√
2
2D

Ar
≤

√
2E1f (2.45)

Una posible cota, muy pesimista, para E1f puede ser el mı́nimo paso de cuantización δ =
AFS2

−B. Por lo cual seguro se va a cumplir para este caso donde fm = Kfs:

∆As ≤ AFS

√
2 · 2−B (2.46)

En la Figura 2.5 se muestra el error de cuantización en la estimación de amplitud de señales
de distintas frecuencias con amplificador Lock-in con filtro de media móvil. La señal de entrada es
de As = 1 V de amplitud y es muestreada a fm = 10 kHz. La cuantización de la señal se hace en
B = 14 bits, con una tensión de fondo de escala AFS = 1 V. En este gráfico solo se muestran señales
que cumplen fm = Kfs, con K variando desde 10 hasta 100. En todos los casos el error respeta con
creces la cota calculada en la ecuación 2.46 (esta es una cota muy pesimista que supone que toda la
potencia de la señal de error esta en fs). Es interesante notar que el error de cuantización en estas
circunstancias es independiente de N , de hecho puede verse que los valores obtenidos para un N
de 10 y un N de 100 son exactamente iguales. Esto es lógico ya que este error es cometido por la
componente que está en la frecuencia a la que se hace el Lock-in (E1f ), y el error de cuantización
solo tiene componentes en esta frecuencia y sus armónicos, como se véıa en la Figura 2.4, que son
totalmente rechazados por el filtro MA.

En esta Figura también puede verse el error de cuantización para el caso de un filtro IIR de orden
4, con una frecuencia de corte fs

20 . Tampoco se aprecian diferencias entre el error de cuantización
utilizando este filtro y un filtro MA, ya que este error depende directamente de la componente del
ruido que esta en la frecuencia fs. Con filtros IIR de menor frecuencia de corte seguirá pasando lo
mismo, ya que esta componente del error está justamente en la frecuencia que se está intentando
medir con el Lock-in.

En [58] se acota E1f para el caso fm = 16fs utilizando la Transformada Discreta de Fourier
del ruido de cuantización, obteniendo E1f ≤ 0,89δ. Para otros valores de K se pueden encontrar
cotas que seguramente serán más ajustadas que la calculada (AFS

√
2 · 2−B) pero eso excede las

pretensiones de este texto.
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Figura 2.5: Error de cuantización en señales que cumplen fm = Kfs, con fm = 10 kHz

2.2.6.2. Caso fm ̸= Kfs

Para este caso el error de cuantización ya no tiene la forma periódica que se puede apreciar
cuando fm = Kfs, sino que tiene componentes tanto en la frecuencia fs como en las frecuencias
circundantes. Esto dificulta encontrar una expresión matemática para acotar los efectos del error
de cuantización en las mediciones del Lock-in. Sin embargo, se pueden sacar algunas conclusiones
interesantes analizando simulaciones en distintos escenarios.

En la Figura 2.6 se ve el efecto del ruido de cuantización en las mediciones de amplitud del
Lock-in con filtro MA con un N = 10, para fm = 10 kHz, As = AFS = 1 V y distintos valores de
fs cercanos a 100 Hz. Se ve claramente que en muchas de las frecuencias que cumplen fm ̸= Kfs el
error en la medición provocado por la cuantización excede la cota calculada en la sección 2.2.6.1.
Esto es porque a estas frecuencias el error de cuantización tiene componentes en frecuencias distintas
a fs y sus múltiplos, que entran al Lock-in perturbando la medida. Como en N = 10 el filtro no
resulta muy selectivo este efecto se hace muy notorio.

Promediando una mayor cantidad de muestras, es decir, afinando el filtro pasa-bajos, se puede
reducir el efecto del ruido de cuantización, como se ve en la Figura 2.7. Es interesante notar que
el ruido en las frecuencias que cumplen fm = Kfs (100 Hz en este caso) se ve inalterado por un
incremento en la promediación. De todas formas hay un ĺımite en la mejora posible dada por la
amplitud de la componente del error de cuantización a la frecuencia fs, que si bien no se puede
determinar exactamente para todos los valores de fs, es esperable que sea menor que en los casos
donde fm = kfs, debido a que la misma potencia de señal se distribuye entre fs y frecuencias
cercanas. De esta Figura se ha omitido la cota calculada en 2.2.6.1 por claridad, ya que queda muy
por encima de todos los errores calculados para estos valores de N .

En caso de utilizar otros tipos de filtros también se puede apreciar la reducción de ruido al
reducir el ancho de banda del filtro PB, en frecuencias donde fm ̸= kfs. En la Figura 2.8, por
ejemplo, se muestra el ruido de cuantización para fs variando desde 90 hasta 110 Hz. En ella se ve
que la media de ruido baja para el filtro de menor ancho de banda, por más que en la frecuencia
que śı cumple fm = kfs (fs = 100 Hz) el error sea igual.
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Figura 2.6: Error de cuantización en señales, incluyendo aquellas que no cumplen fm = Kfs, para
N = 10 y fm = 10 kHz

Figura 2.7: Error de cuantización en señales, incluyendo aquellas que no cumplen fm = Kfs, para
fm = 10 kHz y distintos valores de N .

2.2.6.3. Resumen

En conclusión, el error de cuantización afecta los resultados del Lock-in de distintas formas,
dependiendo la relación entre la frecuencia de operación (fs) y la frecuencia de muestreo del sistema
(fm).

En casos donde fs es divisor exacto de fm el error de cuantización es siempre igual, inde-
pendientemente del filtro pasa-bajos utilizado. Esto es porque en estas condiciones la señal
error de cuantización adquiere una forma periódica, sincronizado con la señal, por lo que tiene
componentes solo en fs y sus armónicos, que son rechazados por el filtro pasa-bajos.

En estas condiciones una cota pesimista del error de amplitud de la señal debido a la cuan-
tización esta dada por ∆As < AFS

√
2 · 2−B. Cotas menores pueden calcularse para casos

particulares de la relación entre fm y fs.
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Figura 2.8: Error de cuantización en señales, incluyendo aquellas que no cumplen fm = Kfs, para
filtros IIR, con fm = 10 kHz.

Para los casos en donde fs no es divisor exacto de fm el error de cuantización śı depende del
filtro pasa-bajos utilizado, ya que en estas condiciones la señal error de cuantización tiene
componentes tanto en fs como en las frecuencias cercanas. La componente en fs no se puede
reducir, pero si las atribuciones de las otras componentes.

Para filtro de media móvil, por ejemplo, para valores bajos de N el error de cuantización
resulta mucho mayor en los casos donde fm ̸= Kfs, y para valores muy altos de N el error
resulta ligeramente menor.

En conclusión hay más espacio de mejora para los casos fm ̸= Kfs, pero mayor predictibilidad
y mejor relación entre el ruido final y la exigencia impuesta al filtro pasa-bajos para los casos
con fm = Kfs.

2.2.7. Caso fs = 100 kHz

Un caso de especial interés en esta tesis es el de una frecuencia objetivo de 100 kHz. Esta se
utilizará para la detección de nanopart́ıculas ferromagnéticas mediante tomograf́ıa magnética. En
esta sección, se analizan los niveles de ruido esperables al aplicar amplificación Lock-in con MAF
a una señal de estas caracteŕısticas.

Un análisis inicial, sin considerar el error de cuantización, indica que el nivel de ruido a la salida
del Lock-in disminuye con la ráız de la cantidad de muestras consideradas en el promedio, como
describe la ecuación 2.34. Sin embargo, el ĺımite en la reducción del ruido está impuesto por el
error de cuantización de la señal, tal como se estudió en la sección 2.2.6. Suponiendo que la señal es
muestreada a un múltiplo de la frecuencia de señal, por ejemplo a 64 MHz, y tomando como válida
la cota calculada en la sección 2.2.6.1, el menor nivel de ruido esperable considerando un ADC de
14 bits y 1V de tensión de fondo de escala es:

∆As ≤ AFS

√
2 · 2−B ≈ 86µV (2.47)
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Figura 2.9: Error de cuantización de señales de 100 kHz y distintas amplitudes, muestreada a 64
MHz y cuantizadas en 14 bits para distintos valores de la fase inicial de la señal.

No obstante, esta cota es conservadora. Para estimar el error con mayor precisión, se simuló
el proceso. La simulación parte de una señal sinusoidal de 100 kHz y amplitud ±1 V, muestreada
a una tasa muy alta para simular una señal continua, con una fase inicial variando entre 0 y
2π. Posteriormente, se muestreó esta señal a 64 MHz y se cuantizó a 14 bits, con un rango de
entrada AFS = 1 V. Usando Lock-in con MAF, se estimó la amplitud de la señal y se calculó el
error cometido, considerando que la amplitud de la señal de entrada es conocida. Los resultados se
muestran en la Figura 2.9.

En este caso, dado que fm = Kfs, el error de cuantización es independiente del número de ciclos
promediados en el Lock-in, y no hay otras fuentes de error en este modelo. Por ello, se consideró
N = 1. Dependiendo de la fase inicial de la señal de entrada, la cuantización vaŕıa ligeramente,
lo que afecta el error en la estimación del Lock-in. Los resultados indican que el error permanece
por debajo de 6µV, con una media de 2, 35µV. Este valor corresponde a una señal de entrada que
cubre todo el rango dinámico del ADC (As = AFS), lo que define un ĺımite en la mejora del ruido
impuesto por un ADC de 14 bits para este caso.

Si la señal no cubre todo el rango de entrada (As < AFS) su potencia es menor. Esto hace
que la componente del error de cuantización en la frecuencia objetivo sea menor, lo que reduce el
error en la estimación del Lock-in asociado a la cuantización. Este efecto también se observa en la
Figura 2.9, donde se ve que una señal de entrada con As = 0,1 V resulta en un error promedio
de 1, 5µV. Aunque el error puede variar significativamente para otras amplitudes y combinaciones
de frecuencias, no es el objetivo de este texto cubrir todos los casos posibles. Es importante notar
sin embargo que el ĺımite en la mejora está determinado por el error de cuantización, que depende
directamente de la resolución del ADC.

2.2.8. Antecedentes

Los primeros registros de los principios que rigen el funcionamiento de los amplificadores Lock-
in pueden encontrarse en publicaciones de la década de 1930. Tal vez la primera implementación
que se pueda encontrar sea la de Cosens [63], quien desarrolló un circuito analógico basado en
válvulas para un detector coherente que mejoraba la detección del punto de balance en puentes de
corriente alterna. Más tarde Michels [64], [65] tomó las ideas de Cosens y las utilizó para desarrollar
detectores con alta selectividad frecuencial. El fue, quizás, el primero en emplear el término Lock-in
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como se lo conoce al d́ıa de hoy.

A mediados del siglo 20 esta técnica de medición ganó popularidad y comenzó a comercializarse.
Al d́ıa de hoy los principales fabricantes de este tipo de instrumental son Stanford Research y
Zurich Instruments. Estos proveen dispositivos con prestaciones varias, pero tienen en común que
son costosos y robustos, bien adaptados para uso en entornos controlados de laboratorio. En el
cuadro 2.1 se muestra una visión general de los dispositivos disponibles en la actualidad.

Cuadro 2.1: Análisis de amplificadores Lock-in disponibles comercialmente

Serie Fabricante Costo [USD] Consumo Ancho de banda Ruido [ nV√
Hz

]

SR830 Stanford 5995 40 W 1 mHz - 102.4 kHz 6
SR860 Stanford 6495 60 W 1 mHz - 500 kkHz 2,5
SR865A Stanford 9150 60 W 1 mHz - 4 MkHz 2,5
SR844 Stanford 8450 70 W 25 kHz - 200 MkHz 5

MFLI Zurich 6290 < 40W DC a 500 kHz *
2,5 @ 1khz
7 @ 10 Hz
40 @ 1 Hz

HF2LI Zurich † † DC - 50 MHz 5
UHFLI Zurich † † DC - 600 MHz 4

GHFLI Zurich † † DC - 1,8 GHz
3.5 @ 100 kHz
6 @ 800 MHz

SHFLI Zurich † † DC - 8,5 GHz
3.5 @ 100 kHz
2,5 @ 800 MHz

LI 5660 NF 11359 † 0,5 Hz - 11 MHz 4,5
LI 5655 NF 8099 † 0,5 Hz - 3 MHz 4,5
LI 5650 NF 6859 † 1 mHz a 250 kHz 4,5
LI 5640 NF † 40 W 1 mHz a 100 kHz 6
LI 5610B NF † † 0,5 Hz a 200 kHz 5

*Posibilidad de aumentarlo a 5MHz bajo pedido.
† Valores no provistos por el fabricante.

La amplia gama de aplicaciones en donde los amplificadores Lock-in pueden utilizarse justifica
el interés en desarrollar dispositivos portátiles y de bajo costo para aplicaciones embebidas. Un
buen resumen sobre implementaciones de este tipo puede encontrarse en [66].

Para este trabajo de investigación cobran especial relevancia las implementaciones de Lock-
in en dispositivos FPGA y SoC-FPGA. Se detallan a continuación algunas publicaciones de este
tipo de sistemas. Cabe destacar que esta enumeración no pretende cubrir todos las publicaciones
disponibles, sino dar una visión general del panorama actual en este sentido. Esta información se
encuentra resumida en el cuadro 2.2, donde se muestra un resumen de las publicaciones enunciadas,
destacando los principales aspectos de cada una.

En [67] se desarrolla un Lock-in que logra recuperar señales con una SNR de 60 dB utilizando
una combinación de un DSP (Procesador de señales digitales) y una FPGA, para aplicaciones
en sistemas de Tomograf́ıa de impedancia eléctrica (EIT). En este trabajo la FPGA se usa
para generar las señales de excitación y sincronizar el proceso y el DSP se utiliza para la
demodulación. Las señales generadas pueden variar en el rango de 10 Hz a 1 MHz, pero no
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se especifican las capacidades de demodulación del DSP. El sistema utiliza un filtro de media
móvil, y se prueba con señales de 10 kHz.

En [58] se estudian las posibles fuentes de error en la determinación de la fase de un Lock-in
implementado en una FPGA Xilinx Spartan3A-DSP FPGA, y luego se prueban experimental-
mente los resultados, implementando un dispositivo que demodula señales hasta 1 kHz. Para
el filtro pasa-bajos, se ensayan dos alternativas: un filtro FIR (Filtro de respuesta impulsional
finita) equirriple de fase lineal de orden 59 y un filtro FIR modificado para balancear eficiencia
y limitaciones de hardware (MFIR).

En [68] se desarrolla un Lock-in en una FPGA Spartan 3 de AMD-Xilinx para aplicaciones
en mapeo foto-acústico. El dispositivo desarrollado funciona en el rango de frecuencias de 10
Hz a 1 kHz y utiliza un filtro de promedio móvil dinámico como pasa-bajos. Se comparan
resultados obtenidos de la demodulación de señales con el dispositivo desarrollado con los
mismos utilizando un Lock-in comercial SR830, con resultados satisfactorios. Se destaca la
reducción de espacio, peso y costo logradas en la implementación.

En [69] se implementa un Lock-in con aplicaciones en espectroscopia funcional del infrarrojo
cercano, una técnica de monitorización óptica del cerebro para obtener neuroimágenes fun-
cionales. El sistema logrado permite demodular señales hasta 2 kHz, y se testean filtros FIR e
IIR (filtro de respuesta impulsional infinita) como pasa-bajos, destacando el IIR como mejor
alternativa en términos de recursos, velocidad y rechazo del ruido. Se destaca que la imple-
mentación permite una gran modularidad, posibilitando dispositivos multi-canal y se realizan
pruebas de inmunidad al ruido para probar el sistema.

En [70] se presenta el diseño de código abierto de un Lock-in basado en una FPGA de
AMD-Xilinx Zynq 7010 SoC, montado en una placa de desarrollo Red Pitaya. El dispositivo
desarrollado utiliza un filtro IIR de un único polo, permite demodular señales de hasta 50 MHz
y tiene un ruido referido a la entrada de 90 nV/

√
Hz. Se comparan los resultados obtenidos

con un Lock-in comercial HF2LI de Zurich Instruments con resultados satisfactorios.

En [71] se aplican los conceptos del Lock-in para desarrollar un sensor que permite medir
la permeabilidad de materiales. El dispositivo obtenido permite recuperar señales con SNRs
entre 56,3 dB y 78,05 dB, dependiendo de la frecuencia utilizada. El sistema puede operar
hasta 125 kHz, con una operación óptima en 31,25 kHz, aunque se afirma que este rango
de operación podŕıa extenderse hasta algunos MHz, y utiliza una FPGA, aunque no se dan
detalles muy precisos sobre su implementación.

En [72] se presenta un sistema desarrollado en la Universidad de Buenos Aires que implementa
distintos instrumentos en una plataforma Red Pitaya, que contiene una FPGA Zynq 7010 de
AMD-Xilinx. Entre estos dispositivos se implementan dos amplificadores Lock-in para cubrir
diferentes tipos de aplicaciones: uno armónico estándar, con un rango de frecuencias que va
desde 3 Hz hasta 49,6 kHz, y un Lock-in de onda cuadrada con un rango de frecuencias más
amplio, desde 30 mHz hasta 31 MHz. Es destacable de este trabajo la distribución de las
tareas entre el procesador y la FPGA, donde esta última se encarga del manejo de las señales
y el procesador puede usar programas predefinidos o trabajar directamente con las señales
en Python, Matlab, etc. El sistema utiliza un filtro pasa-bajos de orden y frecuencia de corte
configurables en tiempo real, y se muestra su aplicación con éxito a distintos experimentos.

En [73] se utiliza un arreglo de 100 amplificadores Lock-in de bajas frecuencias implementados
en una FPGA Arria V de Intel-Altera para construir imágenes fluorescentes de células, que
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pueden utilizarse para reconocer un patrón espećıfico de odorantes. Este art́ıculo no provee
métricas espećıficas de desempeño, pero si pone en perspectiva como pueden emplearse las
FPGAs para realizar Lock-in en muchos canales en forma simultanea.

En [74] se desarrolla un Lock-in portable para implementar un sensor foto-acústico, destinado
a dispositivos vestibles biomédicos. Para ello se utiliza un multiplicador analógico implementa-
do con una celda de Gilbert y una FPGA de Intel-Altera, montada en una placa de desarrollo
de Terasic, para realizar el filtrado pasa-bajos de la señal. El sistema desarrollado funciona
en un rango de frecuencias de 0,1 MHz a 10 MHz y, si bien no se proveen métricas detalladas
de desempeño śı se afirma que logra mejorar la precisión de detección frente a alternativas
similares.

En [75] se desarrolla un Lock-in con seguimiento de frecuencia automático. Para ello primero
se somete la señal a una Transformada rápida de Fourier (FFT), tomando el punto de máxima
amplitud como primera aproximación de la frecuencia de operación, para luego mejorarla me-
diante un PLL (lazo de enganche de fase). Para caracterizar el sistema se estudia la linealidad
del sistema, se calcula el Q del filtro equivalente (Q = f0

∆f ) obteniendo Q = 82 y se miden
algunas señales para caracterizar el error relativo, obteniendo errores menores al 2%. El filtro
pasa-bajos utilizado fue un FIR de orden 16 y no se especifica el ancho de banda del equipo,
aunque se puede inferir que esta optimizado para señales de 1 kHz.

En [76] se implementa un Lock-in en FPGA para medir interferencia electromagnética en una
estación generadora de alta tensión. El sistema puede operar en frecuencias entre 100 Hz y 10
kHz, utiliza una referencia cuadrada y un acumulador como filtro pasa-bajos. Los resultados
de las pruebas realizadas muestran que cuando la SNR de la señal a ser probada es de -20
dB, el error de medición de su amplitud es inferior al 3%.

En [77] se describe un método para medir la frecuencia de señales con un error menor a
10µHz, basado en amplificadores Lock-in e implementado en una FPGA. Para ello se mide
la amplitud de la señal a distintas frecuencias cercanas a la frecuencia de interés y luego se
interpolan los resultados mediante un ajuste sinusoidal. El método propuesto tiene la ventaja
de proveer adicionalmente la amplitud y fase de la señal a su máxima frecuencia, a diferencia
de un frecuenciómetro comercial. Su eficiencia es log2(N) veces mayor que la de una FFT.

En [78] se describe el diseño de un sistema de detección de señales magnéticas débiles para
la detección de tensiones residuales, utilizando un método basado en corrientes de Foucault.
Para ello se implementa un Lock-in en un SoC-FPGA Zynq-7020, de AMD-Xilinx. En este
sistema se utiliza la FPGA para generar y medir las señales y el procesador ARM del SoC para
realizar la extracción de caracteŕısticas de la señal, lo cual no es una práctica muy común pero
pone en evidencia la flexibilidad de los sistemas SoC-FPGA. No se provee una descripción
exacta de la frecuencia de trabajo, pero la etapa analógica puede operar hasta 5 MHz y el
sistema se prueba con señales hasta 100 kHz.

De este breve análisis bibliográfico se pueden sacar algunas conclusiones interesantes. El desa-
rrollo de amplificadores Lock-in en dispositivos SoC-FPGA es un tema de interés actual, que se
emplea en una amplia gama de aplicaciones y está lejos de alcanzar una solución definitiva. Los
sistemas SoC-FPGA proporcionan mucha flexibilidad a la implementación: desde la distribución
de las tareas y la elección de los filtros y multiplicadores a utilizar hasta el método de interacción
con el usuario son aspectos que cada diseñador resuelve de distinta manera. La elección de filtro
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Cuadro 2.2: Resumen de publicaciones de amplificadores Lock-in en FPGA

Ref.
Ancho

de banda
Filtro

pasa-bajos
Métrica de
desempeño

Aplicación

[67]
10 Hz -
10 kHz *

Media móvil SNR 60 dB EIT

[58]
0 -

1 kHz
FIR y MFIR - Teórico

[68]
10 Hz -
1 kHz

Media móvil
Comparación

con LI comercial
Mapeo

foto acústico

[69]
0 -

2 kHz
FIR e IIR

Test de inmunidad
de ruido

Espectroscopia
funcional del

infrarrojo cercano

[70]
0 -

50 MHz
IIR

Comparación
con LI comercial

Ruido: 90 nV√
Hz

†

[71] 0 - 125 kHz † SNR entre
56,3 dB y 78,05 dB

Medición de
permeabilidad

[72]

1 Hz -
4936 kHz
30 mHz -
31 MHz

Filtro
reconfigurable

Aplicaciones
experimentales

Instrumentación

[73]
Bajas

frecuencias
† Aplicaciones

experimentales

Imágenes
fluorescentes de células

(Implementación
multi-canal)

[74]
0,1 MHz -
10 MHz

† Comparación
con alternativas

Sensor
foto-acústico

[75] ≈ 1kHz FIR orden 16
Buena linealidad
Qfiltro eq = 82
Error < 2%

Seguimiento de
frecuencia automático

[76] 100 Hz - 10 kHz Acumulador Error < 3%
Interferencia

electromagnética

[77] † † Error de frec < 10µHz Medición frecuencial

[78] Hasta 100 kHz † † Detección de
señales magnéticas

* Posiblemente pueda llegar hasta 10 MHz.
† No especificado.
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pasa-bajos y de la etapa analógica de adquisición de señal son aspectos fundamentales que hacen al
desempeño de los equipos diseñados, aunque comparar los distintos sistemas directamente resulta
complicado por la variedad de métricas que se usan para medir su desempeño.

Aspectos muy destacables de la implementación de amplificadores Lock-in en SoC-FPGA son
su bajo costo frente a alternativas comerciales, incluso alcanzando prestaciones similares, la adap-
tabilidad de la implementación a una aplicación espećıfica, la reducción de tamaño y peso y la
capacidad de implementar dispositivos multi-canal. En cuanto a los anchos de banda de las publi-
caciones estudiadas son más comunes las aplicaciones a frecuencias bajas y medias; solo en [70],
[72] y [74] se llega a aplicaciones en el orden de los MHz, utilizando la plataforma Red Pitaya en
[70] y [72] y un ADC de alta velocidad desarrollado por Terasic en [74]. Más adelante (ver secciones
3.2 y 3.5.1) se discutirán en detalle estas plataformas de desarrollo.

Otro aspecto relevante para esta tesis es la eficiencia computacional de los algoritmos imple-
mentados. Se han realizado sucesivos esfuerzos para optimizar los algoritmos de Lock-in, buscando
implementaciones eficientes en amplificadores multicanal o en dispositivos con prestaciones mode-
radas. Por ejemplo, en [79], los algoritmos involucrados en un Lock-in con filtro de media móvil
se implementan como una multiplicación matricial. Posteriormente, en [80], se propone una sim-
plificación interesante al considerar una señal sinusoidal de 4 puntos por ciclo como referencia.
Esta simplificación, representada como la progresión numérica [0; 1; 0;−1], elimina la necesidad de
multiplicaciones y mejora la resolución mediante sobremuestreo. En [81], se reduce la cantidad de
multiplicaciones en un factor de 4, siguiendo un enfoque similar al de [80]. Mientras tanto, [82]
investiga el uso de ondas cuadradas para la detección Lock-in, una técnica más eficiente compu-
tacionalmente. Este trabajo también estudia la selección de filtros pasa-bajos y la frecuencia de
operación para mitigar los efectos de los armónicos generados por estas referencias. Además, en
[83], se optimiza un Lock-in de dos fases con filtro de media móvil para mejorar la precisión de
las mediciones de fase en sistemas de transferencia de enerǵıa inalámbrica, mientras que en [84],
se aplica un enfoque similar al de [80] para simplificar los algoritmos de Lock-in y adaptarlos a
microcontroladores encargados de la extracción de parámetros de calidad de enerǵıa en redes de
distribución.

Estos son solo algunos de los avances que se han hecho en el camino de reducir la demanda
computacional de los algoritmos Lock-in, que se enumeran para poner en perspectiva la intención
de la comunidad cient́ıfica de avanzar en este sentido.

2.3. Promediación coherente

2.3.1. Fundamentos

La promediación coherente (CA, por su acrónimo del inglés coherent averaging) es una técnica
comúnmente utilizada en el procesamiento de señales periódicas ruidosas. En este enfoque, se pro-
median coherentemente las muestras de una señal ruidosa con una periodicidad conocida, en una
operación que puede describirse matemáticamente según:

Yca[n] =
1

Nca

Nca−1∑
i=0

x[n+iM ] 0 ≤ n < M (2.48)

en donde M representa la cantidad de muestras por ciclo de señal y Nca representa la cantidad de
ciclos de señal promediados. De esta manera, las muestras que ocupan la misma posición relativa
con respecto al número total de muestras en un peŕıodo se promedian juntas, lo que tiene el efecto
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de reducir el ruido en la señal [85], como ejemplifica la Figura 2.10. En esta se parte de una señal
perturbada con ruido blanco, con una SNR de -20 dB , tal que en un principio es indistinguible el
ruido y la señal subyacente. A medida que se promedian coherentemente más ciclos de la señal se
puede empezar a apreciar la señal original.

Para aplicar correctamente la técnica de promediación coherente, es necesario conocer con exac-
titud el punto de inicio de cada ciclo de la señal. Tener algún tipo de variación en esta medida podŕıa
ser problemático y conducir a grandes errores [86].

2.3.2. Antecedentes

Las técnicas de promediación coherente han sido estudiadas en detalle por Rompleman. En
un primer art́ıculo [85], el autor analiza cómo esta técnica reduce el ruido en señales periódicas y
determina cómo puede modelarse su efecto mediante un filtro equivalente. En resumen, llega a tres
conclusiones interesantes: primero, la reducción de ruido es más efectiva al aumentar el número
de muestras, con una mejora proporcional a

√
Nca; segundo, las componentes de DC o muy lentas

se ven poco afectadas; y tercero, la función de transferencia del filtro equivalente es periódica.
Esto significa que algunas señales no deseadas se reducen más que otras, según su frecuencia. En
un segundo art́ıculo [86], Rompleman analiza como las variaciones en puntos de inicio de cada
ciclo (comúnmente conocidos como Trigger Jitter) pueden afectar las medidas. Estas fluctuaciones
suavizan la respuesta, introduciendo un efecto de filtrado, con una transferencia que es deducida en
el texto. Luego se estudian efectos particulares de una aplicación espećıfica: las respuestas cerebrales
evocadas. En particular se estudia como afecta el solapamiento de ciclos de la señal periódica a
las mediciones, y como estos efectos pueden mitigarse mediante estimulación aperiódica. Un tercer
art́ıculo [87] se centra en los efectos de la digitalización de las señales, en particular de errores de
cuantización y aliasing.

Estos art́ıculos dan una visión general de la técnica de promediación coherente. Desde entonces
se han hecho grandes avances y es hoy una técnica usualmente empleada. De las publicaciones

Figura 2.10: Ejemplos de aplicación de promediación coherente en señal de SNR = -20 dB, para
distintos valores de Nca.
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actuales son de destacar aquellas que buscan mejorar la eficiencia de los algoritmos, como en
[88], una implementación en FPGA que logra una reducción del 96% en el almacenamiento de
memoria, del 98% en el número de sumadores, y del 32% en el tiempo de procesamiento frente a
alternativas similares, o en [89], en donde se busca solucionar el problema de los errores causados
por el desconocimiento de la periodicidad exacta de la señal, con aplicaciones en comunicaciones
satelitales. Otros art́ıculos interesantes son [90] y [91], en donde la técnica de promediación coherente
se utiliza para mejorar la SNR de las señales, con aplicaciones en mediciones fisiológicas. Estos son
solo algunas de las publicaciones disponibles sobre el tema, que ponen en relieve la importancia
actual de esta técnica de procesamiento.

2.4. Combinación de promediación coherente y Lock-in

La promediación coherente y la amplificación Lock-in con filtro de media móvil (MAF) pueden
utilizarse independientemente, o pueden combinarse para conformar un sistema único, como puede
verse en la Figura 2.11.

En este escenario la señal pasa por una etapa de promedio coherente de Nca ciclos, luego por
una etapa de multiplicación y finalmente por una etapa de media móvil de Nma ciclos. Dado que
la señal de modulación se genera internamente, el punto de inicio de cada periodo es conocido y el
promedio coherente se puede realizar con éxito. De este esquema surge naturalmente la pregunta
de cómo dividir las muestras entrantes entre el promedio coherente y el procesamiento de MAF, es
decir que valores tomar para Nca y Nma.

En la sección 2.4.1 se demostrará que realizar realizar la detección Lock-in con filtro de media
móvil durante N ciclos de señal es matemáticamente equivalente a realizar un promedio coherente
durante Nca ciclos, seguido de detección Lock-in con MAF durante Nma ciclos, siempre y cuando
N = NmaNca. Seguidamente se analizará el número de operaciones entre diferentes métodos, lle-
gando a la conclusión de que la forma más eficiente de realizar las operaciones es con Nca = N y
Nma = 1. Esta deducción es original y ha sido publicada en [54].

Figura 2.11: Combinación de promediación coherente y Lock-in
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2.4.1. Formulación matemática

2.4.1.1. Conceptos generales

Se tiene una señal periódica s[n] de periodo M , tal que s[n] = s[n+kM ] para cualquier entero
k. Esta señal puede utilizarse para hacer Lock-in de una fase durante N periodos en una señal
arbitraria de entrada x[n]. Esta operación se puede describir matemáticamente con la ecuación
2.49:

Y1[n] =
1

NM

n+NM−1∑
k=n

x[k]s[k] (2.49)

Ahora se supone que una señal arbitraria x[n] se promedia coherentemente durante Nca periodos
de una señal periódica s[n]. Posteriormente, la señal promediada ingresa a un sistema clásico de
detección Lock-in con MAF de Nma periodos.

Para esta última operación, se necesitanNma periodos de la señal, donde cada uno es el promedio
coherente de Nca periodos. Las muestras del primer periodo de la señal promediada coherentemente
Yca[n] se pueden expresar según:

Yca[n] =
1

Nca

Nca−1∑
i=0

x[n+iM ] 0 ≤ n < M (2.50)

El segundo periodo de Yca se obtiene promediando los segundosNca periodos de la señal entrante.
Entonces, si n está entre M y 2M , el promedio comienza desde NcaM y se promedian Nca periodos.
Para la formulación matemática, es útil considerar un ı́ndice relativo, l = n−M , que es la posición
de la muestra en relación con el periodo de M puntos.

Yca[n] =
1

Nca

Nca−1∑
i=0

x[NcaM+l+iM ] M ≤ n < 2M 0 ≤ l < M

=
1

Nca

Nca−1∑
i=0

x[NcaM+(n−M)+iM ] M ≤ n < 2M (2.51)

El último periodo de la señal promediada coherentemente será aquel donde n está entre (Nma−
1)M y NmaM . Para obtener esta señal, el promedio debe comenzar desde (Nma − 1)NcaM y
continuar durante Nca periodos. Ahora, la posición relativa dentro del periodo se da por l =
n− (Nma − 1)M .

Luego, la expresión general para Yca resulta:

Yca[n] =



1
Nca

Nca−1∑
i=0

x[n+iM ] 0 ≤ n < M

1
Nca

Nca−1∑
i=0

x[NcaM+(n−M)+iM ] M ≤ n < 2M

1
Nca

Nca−1∑
i=0

x[2NcaM+(n−2M)+iM ] 2M ≤ n < 3M

...
...

1
Nca

Nca−1∑
i=0

x[(Nma−1)NcaM+(n−(Nma−1)M)+iM ] (Nma − 1)M ≤ n < NmaM

(2.52)
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Esta ecuación se puede reescribir empleando dos sumatorias y un factor condicional, obteniendo
la expresión:

Yca[n] =
1

Nca

Nma−1∑
h=0

Nca−1∑
i=0

x[hNcaM+(n−hM)+iM ] · (hM ≤ n < (h+ 1)M) (2.53)

Ahora, esta señal promediada coherentemente ingresa a la detección Lock-in con un filtro de
media móvil (MAF) de Nma periodos. Para esto, primero se multiplica por la señal periódica s[n]
y luego se promedia durante Nma periodos. La ecuación 2.54 resume la operación sobre la señal
entrante x[n] para la combinación de promedio coherente y detección Lock-in con MAF.

Y2[n] =
1

MNma

n+NmaM−1∑
k=n

s[k]
1

Nca

Nma−1∑
h=0

Nca−1∑
i=0

x[k+M(i+h(Nca−1))] · (hM ≤ k < (h+ 1)M) (2.54)

En las siguientes secciones, se mostrará que las expresiones 2.49 y 2.54 (señales Y1[n] e Y2[n]) son
matemáticamente equivalentes siempre y cuando NcaNma = N . Aunque la demostración se realiza
con el Lock-in de una fase, puede aplicarse al Lock-in de dos fases sin perder generalidad, ya que
los cálculos son los mismos, con una señal de referencia desplazada 90° de s[N ].

2.4.1.2. Aproximación intuitiva

Para entender de manera intuitiva de por qué estas expresiones son equivalentes, se realizará
una expansión de la ecuación 2.49.

Y[n] = 1
MN

n+NM−1∑
k=n

x[k]s[k] =

= 1
MN (s[n]x[n] + ...+ s[n+M−1]x[n+M−1] + ...

+ s[n+M ]x[n+M ] + ...+ s[n+2M−1]x[n+2M−1] + ...

...

+ s[n+(N−1)M ]x[n+(N−1)M ] + s[n+NM−1]x[n+NM−1]) (2.55)

Dado que la señal s[n] es periódica con periodo M , s[n] = s[n+M ] = s[n+(N−1)M ], la ecuación
2.55 se puede factorizar según:

Y[n]MN = s[n](x[n] + x[n+M ] + ...+ x[n+(N−1)M ]) + ...

+ s[n+1](x[n+1] + ...+ x[n+1+(N−1)M ]) + ...

...

+ s[n+M−1](x[n+M−1] + x[n+M−1+M ] + x[n+M−1+(N−1)M ]) (2.56)

El factor que se multiplica por cada s[n] es precisamente el promedio coherente de la señal x[n]
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durante N periodos. Por lo tanto, la expresión se puede reescribir como:

Y[n]MN = s[n]

N−1∑
i=0

x[n+iM ] + ...

+ s[n+1]

N−1∑
i=0

x[n+1+iM ] + ...

...

+ s[n+M−1]

N−1∑
i=0

x[n+M−1+iM ] (2.57)

Tomando una sumatoria externa, la ecuación anterior se puede expresar como:

Y[n] =
1

MN

n+M−1∑
k=n

s[k]

N−1∑
i=0

x[k+iM ] (2.58)

Lo cual es la ecuación 2.54 en el caso particular de que Nma = 1 y Nca = N . Aunque esto no
demuestra que las ecuaciones 2.49 y 2.54 sean equivalentes para todos los casos, si da una idea
intuitiva de por qué se cumple la igualdad.

2.4.1.3. Demostración formal

Para demostrar la equivalencia entre las ecuaciones 2.49 y 2.54, se expandirá la expresión 2.54.

Y1[n] =
1

NM

n+NM−1∑
k=n

x[k]s[k] (2.49)

Y[n] =
1

MNma

n+NmaM−1∑
k=n

s[k]
1

Nca

Nma−1∑
h=0

Nca−1∑
i=0

x[k+M(i+h(Nca−1))] · (hM ≤ k < (h+ 1)M) (2.54)

Y[n]MNcaNma =

n+NmaM−1∑
k=n

s[k]

Nma−1∑
h=0

(x[k+Mh(Nca−1)] + x[k+M(1+h(Nca−1))] + ...+

+ x[k+M((Nca−1)+h(Nca−1))]) · (hM ≤ k < (h+ 1)M)
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=

n+NmaM−1∑
k=n

s[k]((x[k] + x[k+M ] + ...+ x[k+(Nca−1)M ]) · (0 ≤ k < M) + ...

+ (x[k+(Nca−1)M ] + x[k+NcaM ] + ...+ x[k+2(Nca−1)M ]) · (M ≤ k < 2M) + ...

...

+ (x[k+M((Nma−1)(Nca−1))] + ...

+x[k+M((Nca−1)+(Nma−1)(Nca−1))]) · ((Nma − 1)M ≤ k < NmaM))

(2.59)

= s[n](x[n] + x[n+M ] + ...+ x[n+(Nca−1)M ]) + ...

+s[n+1](x[n+1] + x[n+1+M ] + ...+ x[n+1+(Nca−1)M ]) + ...

+ s[n+M ](x[n+M+M(Nca−1)] + ...+ x[n+M+2(Nca−1)M)] + ...

...

+ s[n+NmaM−1](x[n+NmaM−1+M(Nma−1)(Nca−1)] + ...

+x[n+NmaM−1+M((Nca−1)+(Nma−1)(Nca−1))])

Ahora se aprovechará la periodicidad de s[n]. Dado que s[n] = s[n+M ], entonces s[n]x[n+M ] =
s[n+M ]x[n+M ].

Y[n]MNcaNma = s[n]x[n] + s[n+M ]x[n+M ] + ...

+s[n+(Nca−1)M ]x[n+(Nca−1)M ]) +

+ s[n+1]x[n+1] + s[n+1+M ]x[n+1+M ] + ...

+s[n+1+(Nca−1)M ]x[n+1+(Nca−1)M ] +

...

+ s[n+NmaM−1+M(Nma−1)(Nca−1)]...

x[n+NmaM−1+M(Nma−1)(Nca−1)] + ...

+s[n+NmaM−1+M((Nca−1)+(Nma−1)(Nca−1))]...

x[n+NmaM−1+M((Nca−1)+(Nma−1)(Nca−1))] (2.60)

En cada término de esta última sumatoria, el ı́ndice de s[n] siempre es igual al ı́ndice de x[n].
Ninguno de los ı́ndices se repite y todos se suman, desde n hasta kfinal = n+NmaM−1+M((Nca−
1) + (Nma − 1)(Nca − 1)). Este kfinal se puede expresar de la siguiente manera:

kfinal = n+NmaM − 1 +M((Nca − 1) + (Nma − 1)(Nca − 1)) =

= n+NmaM − 1 +MNca −M +MNmaNca −MNma −MNca +M

= n− 1 +MNmaNca

por lo que la ecuación 2.60 se puede reescribir como:

Y (n) =
1

MNcaNma

n+MNmaNca−1∑
k=n

s[k]x[k]

lo cual es la ecuación 2.49 en el caso especial donde N = NmaNca, completando la prueba. Como se
ha mencionado al principio de esta sección, esta demostración es original y está publicada en [54].
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2.4.1.4. Número de operaciones

Aunque, desde un punto de vista matemático, las ecuaciones 2.49 y 2.54 son equivalentes, no
involucran las mismas operaciones. El término constante 1

N y los cálculos finales de amplitud y fase
se ignorarán en las siguientes deducciones, ya que no es necesario calcularlos en tiempo real, sino
que pueden calcularse después de que se obtenga y procese toda la señal.

En el caso del primer método, el enfoque clásico de Lock-in con MAF durante N = NmaNca, se
requieren MN multiplicaciones y MN − 1 sumas.

Para el segundo método; el promedio coherente de Nca periodos de la señal, seguido de Lock-in
con MAF de Nma periodos, cada muestra de la señal promediada coherentemente requiere Nca − 1
sumas. Se necesitan MNma muestras para el Lock-in, por lo que obtener la señal promediada
coherentemente requiere MNma(Nca−1) sumas. Luego, esta señal entra en el Lock-in, que requiere
MNma multiplicaciones y MNma − 1 sumas.

En total, esto implica MNma multiplicaciones y MNma(Nca−1)+NmaM−1 = MNmaNca−1 =
NM − 1 sumas. Esto significa que ambos métodos requieren la misma cantidad de sumas, pero el
segundo reduce drásticamente la cantidad de multiplicaciones necesarias, de MNmaNca a MNma.

Las ventajas computacionales de utilizar el promedio coherente antes de la amplificación Lock-in
son aún más claras para el Lock-in de dos fases. En este caso, la señal arbitraria se multiplica por
una señal de referencia adicional cosenoidal. Si se realizaran los cálculos con un Lock-in tradicional
con MAF, la ecuación 2.49 debeŕıa calcularse dos veces, una con cada señal de referencia. Esto
significa 2MN multiplicaciones y 2(MN − 1) sumas.

Por otro lado, la señal promediada coherentemente es la misma para las dos referencias, por lo
que solo se debe calcular una vez (MNma(Nca − 1) sumas). Luego, esta señal promediada coheren-
temente entra en el Lock-in de dos fases, que requiere 2MNma multiplicaciones y 2(MNma − 1)
sumas, para un total de MNma(Nca−1)+2(MNma−1) = MNma(Nca+1)−2 sumas, casi la mitad
de las sumas cuando Nca es suficientemente grande. Estos resultados se resumen en el Cuadro 2.3.

De este análisis se desprende que, para mantener el número de multiplicaciones al mı́nimo, Nma

Cuadro 2.3: Número de operaciones

Algoritmo Número de sumas Número de productos

LIA con MAF de
NmaNca periodos

Una fase
MNmaNca − 1 MNmaNca

CA de Nca periodos +
LIA de Nma periodos

Una fase
MNmaNca − 1 MNma

LIA con MAF de
NmaNca periodos

Dos fases
2(MNmaNca − 1) 2MNmaNca

CA de Nca periodos +
LIA de Nma periodos

Dos fases
MNma(Nca + 1)− 2 2MNma

*Cada periodo de la señal de referencia tiene M muestras
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Cuadro 2.4: Resultados de simulación

N ALI LI n° ACALI CALI n° σo σo
de productos de productos esperado

2 1.0183 512 1.0183 256 0.21474 0.25516
4 0.97311 1024 0.97311 256 0.16137 0.18042
8 1.0012 2048 1.0012 256 0.12147 0.12758
16 0.99393 4096 0.99393 256 0.090401 0.090211
32 1.0089 8192 1.0089 256 0.062989 0.63789
64 1.002 16384 1.002 256 0.044055 0.045105
128 0.99883 32768 0.99883 256 0.031676 0.031894
256 1.0004 65536 1.0004 256 0.021749 0.022553
512 0.99962 131072 0.99962 256 0.016181 0.015947
1024 0.99945 262144 0.99945 256 0.011478 0.011276

*Para todos los casos A = 1 ,M = 128 y σi = 2,8868
**σo y la amplitud fueron calculados a partir de 100 realizaciones

*** σo esperado es calculado con la expresión 2.34

debe ser lo más pequeño posible. El caso más conveniente es dejar todo el promedio al sistema
CA, estableciendo Nca = N y Nma = 1. Este es, de hecho, el caso de la deducción de la sección
2.4.1.2. Las desventajas de este método son que la señal CA necesita memoria para ser almacenada,
que la convergencia de la solución es más lenta y que se requiere un ciclo adicional en los cálculos,
debido a los M ciclos de reloj necesarios para realizar las multiplicaciones y el MAF una vez que
se ha adquirido y promediado coherentemente toda la señal. Estas conclusiones se pueden aplicar
a cualquier sistema de Lock-in, siempre y cuando utilice MAF como filtro pasa-bajos.

2.4.1.5. Simulaciones

Para mostrar la equivalencia entre el Lock-in clásico con MAF de N ciclos (en adelante LI) y
la combinación de promediación coherente de N ciclos y Lock-in con MAF de 1 ciclo (en adelante
CALI), y simultáneamente corroborar la ecuación 2.34 se realizaron algunas simulaciones. Para estas
se consideró una señal sinusoidal de amplitud A = 1 y M = 128 puntos por ciclo, perturbada con
ruido uniforme de desviación estándar σi como entrada del sistema. Para la referencia, se utilizaron
ondas seno y coseno, calculadas con M puntos por ciclo y amplitud Aref. Bajo estas condiciones, los
algoritmos LI y CALI pueden usarse para estimar la amplitud de la señal subyacente. Dependiendo
de la elección de N , esta estimación será más o menos precisa, pero será siempre la misma con
ambos métodos. Para enfatizar esto, se examinarán la Figura 2.12 y el Cuadro 2.4.

La Figura 2.12 muestra la estimación de la amplitud de la señal utilizando ambos algoritmos a
medida que avanza el tiempo y la señal ingresa al algoritmo, una muestra en cada pulso de reloj.
El resultado final es el mismo, como se esperaba, y está muy cerca del valor esperado de A = 1,
pero los cálculos intermedios son bastante diferentes. El LI converge al resultado de manera más
gradual y proporciona los resultados un ciclo antes. La desventaja de este enfoque es la cantidad
requerida de multiplicaciones, como se señaló en secciones anteriores. El CALI, por otro lado, toma
un ciclo adicional y converge abruptamente a los resultados.

El Cuadro 2.4 muestra las salidas de los algoritmos para diferentes valores de N con una SNR
fija. Para la estimación de la amplitud, se tomaron 100 realizaciones de los cálculos y se tomó el
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Figura 2.12: Ejemplo de la estimación de la amplitud de una señal sinusoidal con σi = 0,2887
utilizando el Lock-in convencional (LI) y el promedio coherente seguido de Lock-in (CALI) con
N = 4.

valor promedio de los resultados, etiquetado como ALI y ACALI para cada algoritmo. También se
tomó la desviación estándar de estas mediciones y se etiquetó como σo. En todos los casos, tanto
LI como CALI arrojan los mismos resultados, y los valores de σo se comportan como se esperaba
de la ecuación 2.34.

El código para replicar estas simulaciones es abierto, parametrizable y está disponible en [62].

2.5. Conclusiones

En este caṕıtulo se han descripto los sistemas de detección coherente de señales, poniendo énfasis
en las técnicas de Lock-in y promediación coherente, que son las que se desarrollarán a lo largo
de esta tesis. Se ha mostrado anaĺıticamente, y luego en simulaciones, que al utilizar la técnica
de Lock-in la desviación estándar del ruido en la salida disminuye proporcionalmente con la ráız
cuadrada del ancho del filtro pasa-bajos utilizado, con lo cual la elección de éste resulta un factor
clave en su diseño. En particular, se ha encontrado que si se utiliza un filtro de media móvil de N

ciclos de señal como filtro pasa-bajos el Lock-in reduce en
√

NM
2 el ruido de la señal, donde M es

la cantidad de muestras de la señal que entran en un ciclo.

Seguidamente, se ha analizado el efecto del error de cuantización cometido durante el muestreo
de las señales. Estos efectos resultan predecibles, constantes y se han acotado en ∆As <

√
2 · 2−B

para los casos en que fm = kfs, donde fm es la frecuencia de muestreo del sistema y fs la frecuencia
de la señal incógnita. Para los casos en que fm ̸= kfs estos efectos resultan menos predecibles, pero
pueden ser reducidos afinando el filtro pasa-bajos utilizado (incrementando N para el caso de filtro
MA).
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Luego se ha demostrado que la combinación del promedio coherente de Nca ciclos de una señal
de interés y un sistema de Lock-in convencional con filtro de media móvil de Nma ciclos produce
los mismos resultados que un Lock-in de N ciclos de la señal, siempre y cuando N = NcaNma.
Aunque ambos métodos proporcionan los mismos resultados, los cálculos necesarios para obtener-
los son bastante diferentes. Espećıficamente, el número de multiplicaciones necesarias se reduce a
medida que Nca aumenta (y Nma disminuye). El caso más eficiente se logra cuando Nca = N y
Nma = 1, donde el número de multiplicaciones requeridas se fija en M , independientemente del N
seleccionado.

Estos conceptos pueden aplicarse a cualquier sistema de Lock-in que utilice filtro de media
móvil. En particular en esta tesis se utilizarán para desarrollar esquemas eficientes de detección
coherente de señales, centrados en dispositivos FPGA y SoC-FPGA de gama media.



Caṕıtulo 3

Procesamiento de señales en
SoC-FPGA

3.1. Introducción

En los últimos años se ha evidenciado una creciente demanda de capacidad computacional. Ésta
ha motivado el desarrollo de nuevas arquitecturas y sistemas computacionales, entre los cuales se
destacan las soluciones basadas en arreglos de celdas lógicas programables (conocidas como FPGAs,
de su nombre en inglés field programmable gate array). Este tipo de dispositivos se destacan por
su alta capacidad de reconfigurabilidad, elevadas prestaciones y alta eficiencia energética y, en
los últimos años, los chips que los integran han evolucionado para incluir distintos sub-sistemas
que complementan sus capacidades. Aśı han surgido sistemas conocidos como SoC-FPGA, que
integran una FPGA con bloques de memoria embebidos, lazos de enganche de fase (PLLs), bloques
espećıficos de procesamiento de señales (usualmente conocidos como bloques DSP, del inglés digital
signal processing) e incluso microprocesadores.

En particular, un sistema SoC-FPGA con un microprocesador embebido resulta especialmente
apropiado para implementar sistemas de procesamiento de señal como en el que se inscribe este
trabajo de investigación. En este esquema, es la FPGA quien se encarga del procesamiento en
tiempo real, incluyendo el control de los sistemas de adquisición y generación de señales analógicas,
mientras que el microprocesador se encarga del control de la operación y la interfaz de usuario.

Aunque las plataformas SoC-FPGA evolucionan, la programación y optimización de las aplica-
ciones que las utilizan sigue siendo un proceso extenso y complicado, que requiere de diseñadores
muy especializados en el diseño digital y en la arquitectura particular de la plataforma objetivo.

El flujo de trabajo habitual al diseñar una aplicación en un sistema de este tipo comienza con el
diseño del hardware a nivel de transferencia de registros (o RTL, del inglés register transfer level) en
algún lenguaje de descripción de hardware (o HDL, del inglés hardware description lenguaje) como
Verilog o VHDL, con la asistencia de alguna herramienta de simulación para su verificación. En este
proceso debe tenerse especial cuidado cuando se quieren utilizar elementos como lazos de enganche
de fase (PLLs) o bloques especiales de procesamiento de señal, ya que el HDL debe escribirse
correctamente para que el compilador pueda inferir en forma correcta los bloques necesarios. Luego
se utilizan los compiladores provistos por los distintos fabricantes (Quartus de Intel-Altera o Vivado
de AMD-Xilinx, por ejemplo) para generar el bitstream necesario para programar la FPGA. Este
debe testearse experimentalmente, para solucionar posibles problemas que no hayan aparecido en la
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simulación. Adicionalmente, en los SoC-FPGA que incluyen un microprocesador, la programación
de este elemento de procesamiento debe realizarse independientemente, con código en algún lenguaje
de alto nivel como C, C++, Python, etc. Este código debe compilarse para el microprocesador
objetivo, ya sea transcompilándolo con herramientas provistas por el fabricante o compilándolo
nativamente en el microprocesador. Por último, todo el sistema debe verificarse. Todo este proceso
es tedioso y resulta un territorio fértil para la proliferación de todo tipo de errores. Además, al
involucrar varios sistemas interconectados, muchas veces resulta dif́ıcil localizar la fuente de estos
errores.

Con el objetivo de aliviar este flujo de trabajo han surgido en los últimos años las llamadas
herramientas de śıntesis en alto nivel (o HLS del inglés high level syntesis tools). Estas permiten ge-
nerar código HDL a partir de código en C/C++/OpenCL [92], [93], [94], [95]. Si bien estos lenguajes
generan códigos de programación secuencial, permiten implementar algoritmos paralelizados utili-
zando distintas directivas de computación. Esto simplifica en gran medida el diseño de algoritmos
directamente implementables en la FPGA, pero no simplifican el resto de las etapas involucradas
en el diseño del sistema.

En este caṕıtulo, se describirá la arquitectura de un sistema SoC-FPGA reutilizable, destinado
en espećıfico al procesamiento de señales. Un sistema de este tipo debe recibir la señal objetivo, con
algún conversor analógico- digital (ADC) apropiado, luego procesarla mediante algún algoritmo y
finalmente mostrar los resultados al usuario. El diseño presentado incluye distintas opciones para las
entradas de señal, que pueden ser analógicas, provenientes de algunos ADCs comúnmente utilizados,
o puramente digitales, generadas internamente en la FPGA. También incluye un modelo que deben
cumplir las etapas de procesamiento para interactuar con el sistema, mostrando ejemplos concretos
de aplicación, y distintos módulos que pueden utilizarse para controlar la operación y recuperar los
resultados. El objetivo del diseño es que el programador solo deba concentrarse en la aplicación de
sus algoritmos de procesamiento de señal escribiendo su HDL o utilizando las herramientas HLS,
sin preocuparse en la integración de los distintos sub-sistemas de interés. Finalmente se mostrará
la utilidad de este esquema genérico de procesamiento de señales mediante un ejemplo: un sistema
que muestrea una señal, la somete a un filtro de respuesta impulsional finita (filtro FIR, por sus
siglas en inglés), y luego la convierte de nuevo en una señal analógica.

El diseño fue implementado en una FPGA Cyclone V de Intel-Altera. Para la programación
de HDLs se utilizó Verilog con el agregado de algunos bloques de propiedad intelectual (IP) de
Intel-Altera, incluidos en sus licencias gratuitas, mientras que para las herramientas desarrolladas
en el elemento de control se utilizó C/C++. El diseño es de código libre y esta disponible en [96],
junto con un archivo readme que explica su uso. Una versión modificada de esta implementación ha
sido exitosamente adaptada a una plataforma Red Pitaya de AMD-Xilinx, lo que muestra que los
conceptos desarrollados son transferibles a otras arquitecturas. Esta implementación está disponible
en [97] y se describirá brevemente sobre el final de este caṕıtulo.

La mayor parte de los resultados de este caṕıtulo fueron presentados en [98].

3.2. Cyclone V SoC-FPGA

La plataforma elegida para una primera implementación del sistema es un Cyclone V SoC
5CSEMA5F31, montado en una plataforma DE1-SoC desarrollada por Terasic Inc. [99]. Esta es
una plataforma de diseño robusta fabricada alrededor del System-on-Chip (SoC) FPGA Cyclone
V, que combina un procesador de doble núcleo Cortex-A9 con un arreglo de celdas lógicas pro-
gramables, con ambos elementos de procesamiento interconectados por buses de gran ancho de
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Figura 3.1: Vista superior de la plataforma DE1-SoC [99]

banda. Adicionalmente la placa DE1-SoC incorpora memoria DDR3 de alta velocidad, capacidades
de video y audio y conversor analógico digital, entre otras caracteŕısticas. En la Figura 3.1 se puede
apreciar la vista superior de esta placa de desarrollo, con todos los elementos de interés señalados.

Este dispositivo cuenta con los recursos mostrados en el Cuadro 3.1. Las ALMS y ALUTs son los
elementos lógicos que la FPGA utiliza para mapear las operaciones lógicas en hardware, mientras
que los M10K son bloques de memoria especializados integrados, con 10 kbits de memoria cada
uno. Además de estos recursos, la plataforma DE1-SoC cuenta con cuatro osciladores de 50 MHz
que pueden utilizarse con los PLL internos del SoC para generar relojes de hasta 800 MHz.

Una caracteŕıstica interesante del Cyclone V y otros dispositivos FPGA son sus bloques DSP
(siglas provenientes del inglés, digital signal processing). Estos bloques permiten implementar ope-
raciones de procesamiento de señales digitales como multiplicaciones de manera eficiente pero, como
se puede observar en el Cuadro 3.1, son un recurso limitado.

3.2.1. Placa de expansión Highspeed AD/DA daughter card (ADA-GPIO)

Si bien la plataforma DE1-SoC cuenta con un ADC LTC2308 (500 kmps y 12 bits de resolución),
este no alcanza las velocidades requeridas para las aplicaciones deseadas. Además, no posee conver-
sores digitales analógicos (DAC), que también resultan necesarios para el procesamiento coherente
de señales. Para solucionar ambos problemas se incorporó al sistema una placa complementaria:
Highspeed ADC/DAC daughter card, con interfaz GPIO (ADA-GPIO), desarrollada por Terasic
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Cuadro 3.1: Recursos totales de la plataforma Cyclone V

ALMs 32070
Registros Lógicos 64,140

ALUTs 64140
Bits de memoria 4065280

M10K 397
Bloques DSP 87

PLLs 6

[100]. Este sistema integra dos canales de conversión analógica digital de 14 bits y 65 Msps de
velocidad máxima, resueltos a través del chip AD9248 y dos canales de conversión digital analógica
de 14 bits y 125 MHz de velocidad máxima, implementados con el chip AD9767. Adicionalmente
provee una etapa de acoplamiento en alterna de la señal.

La conexión de esta placa a la plataforma DE1-SoC es directa, a través de sus conectores de
propósitos generales (GPIO), como se ve en la figura 3.2.

Figura 3.2: Conexión del ADA-GPIO al DE1-SoC [100]

3.2.2. Acoplamiento en continua de la placa Highspeed AD/DA Card

El conversor AD/DA de alta velocidad de Terasic tiene un inconveniente importante para las
aplicaciones abordadas en este trabajo de investigación: está acoplado en alterna, a través de un
transformador que atenúa toda señal por debajo de 1 MHz. Tanto los canales de AD como DA
utilizan los mismos transformadores, en una configuración que se puede ver, para el canal B, en
la Figura 3.3. En esta también se puede ver que los circuitos incorporan una adaptación de señal
diferencial (entrada de los conversores) a single-ended (conectores accesibles indicados como Jack-
SMA).

Para solucionar este inconveniente se decidió acoplar en continua los conversores. Para esto se
retiraron las resistencias R11 y R12 en el circuito del ADC, y el transformador T6 en el circuito
del DAC. De esta manera queda disponible la salida en tensión diferencial del DAC (pines 1 y 3),
y las entradas diferenciales de tensión del ADC (pines VINp B y VINn B).
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Figura 3.3: Acoplamiento en alterna [101]

Figura 3.4: Circuito de acoplamiento en continua para el DAC AD9767

A continuación, se diseñó el circuito para manejar los conversores. Para el DAC se implemen-
taron dos buffers utilizando un amplificador operacional doble OPA2350, como se muestra en la
Figura 3.4. Para el ADC se diseño un circuito controlador basado en el amplificador operacional
full- diferencial THS4521, y dos OPA350 como buffers, como se muestra en la Figura 3.5.

El circuito del ADC incorpora un filtro anti-aliasing a través de las resistencias R5 y R6 y el
capacitor C3 para evitar que el ruido de alta frecuencia ingrese en el ADC. Con estos valores, la
frecuencia de corte del filtro es de 29 MHz, seleccionados en esta etapa del trabajo para minimizar el
ruido de alta frecuencia. Si se requiere alcanzar todo el ancho de banda disponible en los conversores,
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Figura 3.5: Circuito de acoplamiento en continua para el ADC AD9248

esta frecuencia podŕıa relajarse. Por otro lado, podŕıan incorporarse filtros adicionales al sistema
mediante los capacitores C1 y C2, que en esta configuración se han dejado desconectados. Además,
los amplificadores operacionales utilizados atenúan la señal a frecuencias altas debido a su producto
ganancia-ancho de banda (GBP) de 38 MHz, lo que limita la medición precisa de señales de muy
alta frecuencia. Para alcanzar frecuencias superiores, seŕıa necesario reemplazar los amplificadores
por otros con mayor GBP y relajar el filtro anti-aliasing. Sin embargo, estas optimizaciones no
resultan necesarias para las aplicaciones pretendidas en este trabajo de investigación.

3.3. Sistema reutilizable de procesamiento de señales

3.3.1. Esquema general del diseño

El diseño propuesto se compone por tres etapas: etapa de control, etapa de fuente de señal y
etapa de procesamiento, resumidas en la figura 3.6.

La etapa de control tiene a su cargo la configuración inicial del sistema. Esto incluye ajustar un
PLL y un divisor del reloj a partir de un oscilador externo de 50 MHz, y establecer los parámetros
necesarios para el procesamiento. Éstos pueden ser, por ejemplo, la cantidad de ciclos de integra-
ción de una señal o los coeficientes de un filtro y pueden modificarse en tiempo de ejecución por
el usuario. Además, esta etapa inicia el proceso mediante una señal de habilitación (enable) y
espera a la señal de finalización generada por la etapa de procesamiento. Una vez completada
la operación, los resultados quedan disponibles en memorias tipo FIFO (first In, first Out), útiles
tanto para algoritmos que requieren historial de señal como para aquellos que solo utilizan un re-
sultado puntual. El diseño permite trabajar con señales de 32 o 64 bits, y puede ser comandado
tanto por el microprocesador integrado en el SoC como por un procesador NIOS implementado en
la FPGA, dependiendo de la plataforma disponible. Para ambos casos, se han desarrollado capas
de abstracción de hardware en C/C++.
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Figura 3.6: Esquema general del diseño

La etapa de fuente de señal define las caracteŕısticas de las señales que ingresan al procesamien-
to. Se han desarrollado distintos tipos de fuentes de señal: una completamente digital con nivel
de ruido configurable, ideal para probar diversos algoritmos de procesamiento, y otra espećıfica
para la gestión de ADCs. En este contexto, se han implementado controladores para dos converso-
res: el LTC2308, de 12 bits con una frecuencia máxima de muestreo de 500 kHz, utilizado en las
plataformas de Terasic, y el AD9248, integrado en la plataforma High-speed A/D and D/A Develop-
ment Kit. Como parte del módulo también se incluye el controlador del conversor digital-analógico
AD9767, disponible en esta misma plataforma.

La etapa de procesamiento de señal es en donde el diseñador debe implementar sus algoritmos.
Esta puede estar formada a su vez por distintas sub-etapas o sub-sistemas. Se ha estandarizado
el modelo que debe cumplir cada una de ellas, donde la salida de cada modulo incluye una señal
extra que funciona como habilitación para la etapa siguiente, garantizando la sincronización del
proceso. Esta señal, llamada data valid, e incluida en cada bus que transmite datos, se pone
en alto en todo ciclo de reloj en que el resultado sea válido, para que se registre correctamente
en la etapa siguiente. Este esquema, que se utiliza en todas las etapas del procesamiento, es una
versión simplificada del conocido en la documentación de Intel-Altera como interfaz Avalon Strea-
ming (Avalon-ST). Las etapas pueden parametrizarse en tiempo de ejecución, a través los distintos
parámetros configurables, y una vez finalizado el procesamiento deben poner en alto la señal de
finalización para informar al módulo de control de la disponibilidad de los resultados.

En las siguientes secciones se profundizará sobre las distintas etapas incluidas en el diseño.

3.3.2. Etapa de control

La etapa de control puede subdividirse en dos elementos bien diferenciados. Por un lado está
el hardware diseñado en la FPGA, representado en la Figura 3.7. Este contiene elementos para
configurar la operación de procesamiento, controlar su velocidad y flujo y recopilar los resultados
disponibles. Por otro, está el elemento de control en śı, que puede ser un microprocesador embebido
en el SoC, o un procesador programado en las celdas lógicas de la FPGA.
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El reloj principal del sistema se genera mediante un PLL reconfigurable, disponible dentro del
chip Cyclone V. Para instanciarlo correctamente se utilizan dos bloques de IP provistos por Intel-
Altera: Altera PLL y Altera PLL reconfig. Estos bloques permiten generar, a partir de un reloj de 50
MHz, uno de una frecuencia personalizada, comprendida en el rango 1-65 MHz. Adicionalmente se
provee un divisor del reloj, para poder implementar frecuencias menores. El usuario puede utilizar
el elemento de control para gestionar el reloj por medio de funciones definidas en una capa de
abstracción de hardware escrita en lenguaje C: configurarPLL(int) y setClockDivider(int).
En adelante se referirá a esta con el acrónimo HAL, del inglés Hardware abstraction layer.

La etapa de control de parámetros esta pensada para que el usuario pueda parametrizar el
procesamiento en tiempo real (parámetros de salida), y para que la etapa de procesamiento pueda
comunicar algún resultado auxiliar al procesador (parámetros de entrada). Estos últimos pueden
ser, por ejemplo, la cantidad de veces que encontró un determinado valor, o una bandera que
avise sobre algún evento. Para que el elemento de control pueda leer y escribir correctamente
los parámetros de entrada y salida de los módulos es necesario adaptar la lógica RTL a alguna
interfaz soportada por el controlador. En este diseño se decidió adaptar la lógica a interfaces Avalon
Memory Mapped (Avalon-MM), mediante un módulo propio inspirado en templates provistos por
Intel-Altera. En este texto no se profundiza en la interfaz Avalon-MM, aunque se destaca que es la
que permite al elemento de control, ya sea el procesador embebido o el NIOS, leer correctamente
los parámetros; para más información sobre las interfaces de Intel-Altera consultar [102]. En este
diseño se incluyeron 4 interfaces de parámetros, cada una con 10 salidas y 6 entradas, lo que da
un total de 24 parámetros de entrada y 40 de salida, aunque podŕıan agregarse fácilmente más
al diseño. El usuario puede utilizar el elemento de control para escribir y leer estos parámetros
fácilmente mediante las funciones definidas en la HAL setParamX(int,int) y getParamX(int).

Las señales de enable, reset y finalización sirven para controlar el flujo del proceso. La señal
de enable da inicio al procesamiento, la señal de finalización le informa al módulo de control

Figura 3.7: Módulo de control
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Figura 3.8: Acceso a resultados del procesamiento

que este ha finalizado y la señal de reset sirve para reiniciar resultados y vaciar las memorias
correspondientes. El usuario puede utilizar el elemento de control para controlar el flujo de programa
mediante funciones setEnable(), unsetEnable(), Reset(), getFin() y waitForFin() definidas
en la HAL.

Los resultados del procesamiento entran al módulo en formatos de 32 o 64 bits, y se almacenan
en sendas memorias FIFO. Además de los datos a almacenar, la lógica de procesamiento debe
incluir la señal data valid, que se pone en alto en todo ciclo de reloj en que el resultado sea
válido. Las memorias FIFO fueron implementadas mediante bloques IP del Altera, con interfaz
de entrada Avalon-ST, e interfaz de salida Avalon-MM. Esta interfaz de entrada permite adaptar
directamente a las memorias con la lógica propietaria del diseñador, mientras que la elección de
interfaces Avalon-MM como salida de los FIFOs permite que el elemento de control pueda leer
correctamente las memorias, en forma similar a lo descripto para la etapa de control de parámetros.
En total el diseño dispone de 4 memorias, dos para valores de 64 bits y 2 para valores de 32 bits,
que pueden utilizarse para almacenar resultados de procesamiento, o señales crudas provenientes de
los conversores, redirigiéndolas con parámetros provistos en el código. En la Figura 3.8 se muestra
esquemáticamente este procedimiento.

El usuario puede utilizar el elemento de control para acceder a las memorias mediante fun-
ciones leer fifo 32 bit(int), leer fifo 64 bit(int), leer resultado 32 bit(int) y leer

resultado 64 bit(int) definidas en la HAL. En el Cuadro 3.2 se resumen las funciones desarro-
lladas para la capa de abstracción de hardware.

El elemento de control se incluye en el diseño mediante bloques IP de Intel-Altera. En el caso del
procesador soft se utilizó la versión gratuita del procesador NIOS. Este es un procesador RISC (del
inglés reduced instruction set computer, es decir computador con conjunto de instrucciones reducido)
de 32 bits optimizado para ahorrar recursos. Cuenta con entradas de datos con interfaces Avalon-
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Cuadro 3.2: Capa de abstracción de hardware (HAL)

Función Entradas Salidas Descripción

configurarPLL(int X) Frecuencia objetivo - Determina la frecuencia del
PLL principal

setClockDivider(int X) Divisor de la frecuencia - Determina el divisor del reloj
principal

setParamX(int X,int Y) X: Posición del parámetro
Y: Valor del parámetro

- Setea el parámetro X con el
valor Y

getParamX(int X) - Valor del parámetro Obtiene el valor del paráme-
tro X

setEnable() - - Inicia la operación

unsetEnable() - - Finaliza la operación

Reset() - - Reinicia la operación

getFin() - - Verifica si se terminaron los
cálculos

waitForFin() - - Espera a que los cálculos se
terminen

leer fifo 32 bit(int X) FIFO apuntado Puntero a resultados Lee resultados almacenados
en FIFOs de 32 bits

leer fifo 64 bit(int X) FIFO apuntado Puntero a resultados Lee resultados almacenados
en FIFOs de 64 bits

leer resultado 32 bit() FIFO apuntado Resultado Lee resultado actual de 32
bits

leer resultado 64 bit() FIFO apuntado Resultado Lee resultado actual de 64
bits

MM, por lo que se pueden conectar directamente a él las entradas y salidas de los distintos módulos
usando la herramienta de integración del sistema (QSYS) disponible en el software Quartus.

Por otro lado, para conectar el procesador externo, un ARM-Cortex A9, al diseño es necesario
utilizar uno de los tres buses integrados en el chip Cyclone V. Estos son: el FPGA-to-HPS Bridge,
el HPS-to-FPGA Bridge y el Lightweight HPS-to-FPGA Bridge [102]. Todo el procesamiento en
tiempo real del sistema se realiza en la FPGA y la comunicación con el procesador externo no es
cŕıtica para la operación, por lo que se seleccionó el Lightweight HPS-to-FPGA Bridge. Este puente,
recomendado por el fabricante para gestionar tráficos de baja velocidad, expone una interfaz a la
que el usuario puede conectar interfaces Avalon-MM, por lo que su conexión puede realizarse
directamente, en forma similar al procesador NIOS.
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Figura 3.9: Módulo de fuente de señal

3.3.3. Etapa de fuente de señal

La señal de origen para el procesamiento puede ser de tres fuentes distintas: digital, proveniente
del ADC LTC2308 (en adelante ADC 2308) o proveniente del AD9248 (en adelante ADC HS, por
high-speed). Adicionalmente se diseñó el controlador para el conversor digital-analógico AD9767
(DAC HS) y un modelo que debeŕıa seguir el módulo que controle algún conversor analógico digital
distinto que quiera incorporarse al diseño. De estos conversores, el ADC 2308 es el que esta dis-
ponible en gran parte de las plataformas de desarrollo de la Cyclone V, mientras que el ADC HS
y el DAC HS están incorporados en la placa de extensión Highspeed AD/DA Card [100]. En esta
etapa del trabajo se diseñaron controladores tratando de cubrir la mayor cantidad de opciones,
maximizando el uso que pueda tener esta plataforma reutilizable de procesamiento de señales.

El módulo que controla las señales se muestra esquemáticamente en la Figura 3.9, de la que se
han omitido por simplicidad las señales que se env́ıan a los dispositivos f́ısicos (ADC y DAC). En
forma análoga a lo que se ha comentado previamente, cada una de las señales de datos tiene su
correspondiente señal data valid que permite sincronizar etapas posteriores.

3.3.3.1. Señal digital

La señal digital es una señal sinusoidal que se genera a partir de una tabla de consulta (look-up
table), con la opción de perturbarla con ruido uniforme. Esta señal, que resulta particularmente útil
en la etapa de prueba de los sistemas, proporciona una muestra de señal en cada flanco ascendente
de reloj en el cual la señal de enable esté en alto. Tiene dos modos de funcionamiento: tabla
de consulta directa o śıntesis por truncamiento de fase. En el primero de los casos se especifica la
cantidad de puntos por ciclo de la sinusoide y se vaŕıa su frecuencia mediante la frecuencia del reloj,
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Figura 3.10: Śıntesis digital directa por truncamiento de fase

mientras que el segundo caso se verá en detalle en la sección 3.3.3.2. Cinco parámetros permiten
configurar la operación: el modo de funcionamiento (modo func), la cantidad de puntos por ciclo
para el modo de tabla de consulta directa (M), el incremento de fase para el modo de śıntesis por
truncamiento de fase (∆Θ), el método con el que se genera la secuencia pseudoaleatoria que simula
el ruido uniforme (modo ruido) y la amplitud de éste (bits ruido).

3.3.3.2. Śıntesis digital directa por truncamiento de fase

Un método común para generar digitalmente una sinusoide emplea un esquema de tabla de
consulta. Si esta tiene 2b muestras y se recorre a una frecuencia de reloj de fclk la señal con mı́nima
frecuencia que se puede generar, es decir la resolución frecuencial de la señal sinusoidal generada,
será fclk

2b
. Esto implica, por ejemplo, que para generar una señal sinusoidal de frecuencia 10 Hz

utilizando un reloj de 65 MHz se necesitaŕıan 6500000 muestras. Suponiendo que cada una ocupa 2
bytes esto representa aproximadamente 12 GB de memoria. Es cierto que no es necesario guardar
toda la onda sinusoidal, dada su simetŕıa de cuarto de onda, pero 3 GB de memoria siguen siendo
restrictivos y desproporcionados.

Un primer intento de solucionar este problema puede ser modificar la fclk, mediante el PLL
reconfigurable, el divisor del reloj y la cantidad de puntos por ciclo, manteniendo este valor dentro
de ĺımites aceptables. De esta manera, se genera la sinusoide para el modo de funcionamiento de
tabla de consulta directa. Sin embargo, este método no resulta ideal, ya que, o bien desaprovecha
la velocidad de procesamiento del sistema, o bien produce dos dominios de reloj distintos (uno
para el manejo de señales y uno para el procesamiento), que puede llevar a problemas como la
metaestabilidad, que es un fenómeno que se produce cuando se quiere cambiar el valor de un
registro muy cerca de un flanco de reloj, violando su tiempo de setup o de hold y llevando el
registro a un valor indeterminado [103].

Para mejorar la resolución de frecuencia sin incrementar el tamaño de la tabla de consulta un
método muy utilizado es el de truncamiento de fase [104], que se muestra esquemáticamente en la
Figura 3.10. En este esquema se configura un incremento de fase cuantizado en B bits, que luego
es truncado a un número de b bits (B > b), que es el que se utiliza para direccionar la tabla
de consulta, que almacena 2b muestras. De esta manera se pueden generar ondas sinusoidales de
frecuencia arbitraria con una tabla de 2b muestras, es decir utilizando solo 22b

4 bytes de memoria,
suponiendo que cada muestra ocupa 2 bytes. Por otro lado, la resolución frecuencial del sistema
queda determinada por un incremento de 1 en el ∆Θ, pero ahora este está cuantizado en B bits,
es decir, queda dada por: fclk

2B
.

Como desventaja a este método para generar ondas sinusoidales se puede mencionar que la onda
sinusoidal obtenida no es numéricamente homogénea de un ciclo a otro para todos los incrementos
de fase. Esto trae problemas, por ejemplo, para aplicar directamente en la práctica los resultados
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de la sección 2.4 para todas las frecuencias de operación. Es por esto que se ha dejado como opción
la tabla de consulta directa para generar la sinusoide.

Para generar una onda sinusoidal de frecuencia fc con este método basta con ingresar al sistema
un incremento de fase (∆Θ) de:

∆Θ = 2B
fc
fclk

(3.1)

Por ejemplo, si se eligieran B = 27 bits para el acumulador de fase y fclk = 65 MHz la resolución
frecuencial resulta aproximadamente en 0,5 Hz, y el incremento de fase para una frecuencia fc puede
calcularse según:

∆Θ = 2, 064888fc (3.2)

Como es lógico, la cantidad de muestras de la tabla de consulta (2b) es la que determina la
pureza de la onda sinusoidal subyacente. Un análisis realizado en [104] determina que la amplitud
de los armónicos de la onda sinusoidal siempre va a estar por debajo de 6 · b en decibeles. En
otras palabras, si se requiere una supresión de armónicos de S dB en la forma de onda de salida,
referenciada al tono primario de 0 dB, la tabla de consulta debe tener al menos b = S/6 bits. Para
un S = 70 dB, por ejemplo, esto implica una tabla de 212 bits, es decir 4096 muestras, que puede
lograrse con 2 kB de espacio de almacenamiento.

3.3.3.3. Generación de secuencias pseudo-aleatorias

Dado que generar secuencias verdaderamente aleatorias utilizando dispositivos determińısticos
es extremadamente dif́ıcil, en este sistema de procesamiento de señales se han utilizado métodos para
generar secuencias pseudo-aleatorias, con el propósito de agregar ruido a una señal sinusoidal. Se
han ensayado dos métodos: un algoritmo llamado registro de desplazamiento con retroalimentación
lineal (o LFSR, del inglés linear feedback shift register) [105] y un generador congruencial lineal
t́ıpico, dado por la ecuación 3.3. En esta el operador% representa la operación módulo, y los
parámetros utilizados son: c = 1, a = 69069 y m = 232, que son los parámetros utilizados en
versiones antiguas de la libreŕıa de GNU C (glibc) [106].

Ni+1 = (aNi + c)%m (3.3)

Una vez generada la secuencia pseudo-aleatoria de 32 bits, se escala según la amplitud de ruido
solicitada. De esta manera, utilizando la señal simulada se pueden generar señales sinusoidales de
diversas frecuencias y con variados niveles de relación señal a ruido para probar los algoritmos.

3.3.3.4. Controlador del ADC High-Speed

El AD9248 es un conversor analógico-digital de dos canales, 14 bits y 65 Mmps de frecuencia de
muestreo máxima. El diseño incluye un módulo para controlarlo, que provee una muestra en cada
flanco ascendente del reloj clk adc hs, en el que la señal de enable esté en alto. El reloj puede
conectarse por ejemplo al clk personalizado provisto por la etapa de control. De esta manera,
este reloj determina la frecuencia de muestreo a la que opera. Las señales de salida data adc hs a

y data adc hs b incluyen su señal respectiva data adc hs valid para conectar directamente los
datos de entrada con la etapa de procesamiento o con las memorias FIFO.
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Cuadro 3.3: Resumen de parámetros reconfigurables de módulo de fuente de señal

Parámetro Función Opciones

Modo func. Define como se genera la secuencia sinusoidal DDS o LU Table

M Puntos por ciclo de onda sinusoidal en modo LU Table 0-2048

Fase Sen Incremento de fase en modo DDS ∆Θ = 2B fc
fclk

Modo Ruido Establece como se genera la secuencia pseudo-aleatoria LFSR o GCL

Amplitud Ruido Amplitud del ruido en bits 0-24

Frec. Muestreo Frecuencia de muestreo para ADC 2308 1 Hz - 500 kHz

Selección canal Selecciona el canal para ADC 2308 Ch A - Ch B

3.3.3.5. Controlador del DAC High-Speed

El conversor digital-analógico AD9767 es un DAC de 125 Mmps y 14 bits de resolución. El
controlador incluido en este diseño permite generar una señal sinusoidal mediante una tabla de
consulta almacenada internamente o a través de datos provistos por las entradas digital data in

y digital data in valid. La frecuencia a la que se actualizan los valores del DAC se puede
modificar mediante su reloj, que puede estar conectado al clk personalizado. De esta manera,
o utilizando el método descripto en la sección 3.3.3.2, se pueden generar ondas sinusoidales de
frecuencia variable. Si se quieren generar otras formas de onda basta con modificar la tabla de
consulta con la que se generan los datos, o ingresar la forma de onda buscada, cuantizada en 14
bits, a través de las entradas de datos digitales.

3.3.3.6. Controlador del ADC LTC 2308

El ADC LTS2308 es un conversor de 8 canales, 12 bits y 500 kmps de frecuencia de muestreo
máxima, y es el que está disponible en la serie DE de las plataformas de Terasic. Si bien la frecuencia
que puede alcanzar este conversor no es suficiente para algunas de las aplicaciones en la que se
inscribe esta tesis, se utilizó en una primera etapa por disponibilidad, por lo que se incluye su
controlador en este esquema general de procesamiento.

Para que este controlador funcione correctamente se le debe proveer un reloj de 40 MHz, para
lo que se puede usar el clk personalizado. A diferencia de los módulos que controlan el ADC y
DAC high-speed, la frecuencia de muestreo no queda determinada por el clk personalizado, sino
que es configurable a través del parámetro f muestreo. Otro parámetro, ch sel, permite elegir el
canal de conversión.

Los parámetros reconfigurables de la etapa de fuente de señal se resumen en el Cuadro 3.3.

3.3.4. Etapa de procesamiento de señal

Para conectar correctamente las etapas que se encargan del procesamiento de las señales al
sistema éstas deben cumplir con una interfaz de entradas y salidas como la que se muestra en la
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figura 3.11.

Sin importar cual de las fuentes de señal sea la seleccionada, los datos entran a la etapa de
procesamiento de señal de a una muestra por cada ciclo de reloj en el que el data valid esté
en alto. Esto permite que las etapas que procesan la señal, que pueden ser tantas como quiera
el diseñador, incorporen un pipeline, que solo avanza si la señal de data valid esta en alto. Las
N etapas pueden estar divididas en distintos módulos, donde cada uno sincroniza la señal con
interfaces Avalon-ST.

Los módulos de procesamiento de señal pueden ser parametrizados desde el elemento de control
y pueden proveer salidas auxiliares. Una vez finalizado el procesamiento el módulo debe encargarse
de poner en alto la señal de finalización, para notificar al elemento de control. Una señal extra
ready to calculate le informa al resto de los elementos del sistema que la etapa de procesamiento
esta lista para aceptar nuevos cálculos. Esto es útil cuando el módulo tiene que actualizar paráme-
tros, o limpiar buffers internos antes de comenzar a procesar la señal, por ejemplo. A modo de
ejemplo se describirá un módulo que implementa un filtro de respuesta impulsional infinita (Filtro
FIR) en la señal de entrada.

3.3.4.1. Filtros de respuesta impulsional finita

Los filtros de respuesta impulsional finita, o FIR, se caracterizan porque su salida (Y) depende
de las entradas (X) actuales y pasadas, pero no de las salidas en instantes anteriores. En general la
expresión de la salida en un instante n de un filtro FIR esta dada por la ecuación 3.4.

Yn = b0Xn + b1Xn−1...+ bNXn−N (3.4)

Este tipo de filtro tiene todos los polos en el origen, por lo que son estables, pero tienen la
desventaja de necesitar un orden mayor respecto a los filtros de respuesta impulsional infinita (IIR)
para cumplir las mismas especificaciones, lo que se traduce en un mayor gasto computacional.
Modificando sus coeficientes se pueden generar filtros pasa- altos y pasa- bajos.

Figura 3.11: Módulo de procesamiento
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El módulo incluido en el diseño permite configurar un filtro FIR de 32 coeficientes (parámetros
bi), que pueden ser configurados en tiempo de compilación mediante parameters de Verilog, o en
tiempo de ejecución utilizando los parámetros reconfigurables de la etapa de control. La ecuación
3.5 describe el comportamiento del filtro implementado.

Yn =

n∑
i=n−M

bixi (3.5)

La operación del módulo que controla este filtro es como sigue:

La operación empieza en estado de reset. En este estado se registran los coeficientes del
filtro, provenientes de la etapa de control, y se almacenan en memoria. Se hace de este modo
para evitar que estos cambien mientras la señal se esta filtrando.

Una vez que se sale del estado de reset y se recibe la señal de enable el procesamiento solo
avanza en los ciclos de reloj en que la señal de data valid este en alto. En cada ciclo de reloj
que esto se cumpla se registra la señal entrante, se almacena en una memoria con espacio
para 32 muestras y se calcula la salida según la ecuación 3.4.

Cuando ya han pasado más de 32 ciclos con data valid en alto esto significa que ya se
recibieron 32 muestras de la señal entrante. En estas condiciones se empieza a sobrescribir la
muestra más antigua, y se pone en alto la señal de finalización para indicarle al módulo
de control que la salida filtrada ya es válida.

3.4. Ejemplo de procesamiento de señales en SoC-FPGA

Para probar el sistema, se implementó una configuración como la que se muestra en la Figura
3.12. En ésta, la señal se genera con un Lock-in comercial (SR865) y se adquiere con el AD9248 a
una frecuencia de muestreo configurable, de hasta 65 MHz. Luego pasa por un filtro FIR de orden
32, con coeficientes configurables.

El microprocesador ejecuta un programa diseñado en C++ que utiliza la HAL para controlar
la operación. Este se ejecuta directamente en el sistema operativo del microprocesador: un Linux

Figura 3.12: Configuración de pruebas
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Figura 3.13: Interfaz gráfica de usuario (GUI)

con distribución Ubuntu, y puede utilizarse desde un terminal, conectando el SoC-FPGA a una
computadora personal a través de una interfaz serie, o directamente desde el SoC-FPGA. Para
esta última configuración, que es la seleccionada para esta demostración, se diseñó una interfaz
gráfica (GUI) en C# que se ejecuta a través de la implementación Mono del framework .Net [107].
Esta GUI, mostrada en la Figura 3.13, permite al usuario configurar fácilmente la operación e
implementa named pipes para configurar la FPGA a través de la HAL, como se muestra en la
Figura 3.14.

Usando este programa, el usuario puede configurar los coeficientes del filtro y la frecuencia de
muestreo. De esta manera, el mismo sistema se puede utilizar para implementar diferentes tipos de
filtros, con diferentes frecuencias de corte. Una vez procesada, la señal se alimenta al DAC, para ver
las señales de entrada y salida juntas en un osciloscopio, y también se almacena en las memorias
FIFO, para que el usuario pueda leerlas directamente en la pantalla de su computadora. La GUI
utiliza esta información para trazar fragmentos de la señal, con el objetivo de que el usuario pueda
verificar el funcionamiento sin necesidad de equipo adicional. Finalmente, el SR865 se utiliza para
medir la amplitud de la señal analógica de salida, con el fin de verificar todo el sistema. Este Lock-in
se puede controlar y programar en forma remota a través de una conexión Ethernet, para lo cual
se diseñó un programa disponible en [108]. Éste puede ser reconfigurado para utilizar en distintos
experimentos.

Los coeficientes para esta demostración fueron seleccionados para implementar filtros pasa bajo
y pasa alto de diferentes frecuencias de corte normalizadas (0 < ω < 1,0). Los coeficientes ingresan
al módulo de procesamiento como números enteros de 16 bits, a través del módulo de control de
parámetros. Para convertir los coeficientes proporcionados por algún toolbox de procesamiento de

Figura 3.14: Comunicación de los módulos
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Figura 3.15: Foto de la interfaz de pruebas

señales (como NumPy de Python, por ejemplo), simplemente hay que multiplicar los coeficientes
por 216 y luego redondear el número al entero más cercano. La frecuencia de corte (fcorte) real
del filtro depende del ω seleccionado y de la frecuencia de muestreo (fm), como se muestra en la
ecuación 3.6.

fcorte = ωfm/2; (3.6)

En la Figura 3.15 puede verse una foto del sistema de pruebas.

3.4.1. Resultados

En este apartado se describirán los resultados de la implementación del esquema de procesa-
miento de señales para la plataforma Cyclone V. Se describirá la ocupación de celdas lógicas del
modelo, que dependen del elemento de control seleccionado (procesador embebido o programado
en las celdas lógicas de la FPGA), se mostrarán algunas mediciones temporales para dar una idea
de la máxima frecuencia de operación que puede alcanzarse con cada configuración y se comparará
la función de transferencia de la señal filtrada con la transferencia teórica.

3.4.1.1. Recursos utilizados

El uso de recursos del sistema propuesto depende de la elección del elemento de control. Por un
lado, seleccionar el microprocesador embebido supone un ahorro considerable de bloques de memo-
ria, a expensas de una mayor cantidad de elementos lógicos. Por otro, si se selecciona el procesador
NIOS, el sistema necesita una cantidad significativa de bloques de memoria adicionales, ya que su
memoria está implementada directamente en ellos. Finalmente, para la demostración del filtro FIR,
el sistema necesita una gran cantidad de bloques DSP, que se utilizan para implementar las mul-
tiplicaciones de manera eficiente. Sin embargo, estos podŕıan ser reemplazados por multiplicadores
implementados con elementos lógicos, con una importante reducción de la eficiencia temporal y un
aumento en el área. Esto podŕıa ser una buena opción para dispositivos con menos multiplicadores
integrados. El resumen del uso de recursos para cada modo de operación se muestra en el Cuadro
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3.4. Es importante destacar que este puede variar entre compilaciones, y depende de la versión
particular de compilador que se esté utilizando.

Cuadro 3.4: Utilización de recursos

Recurso Con µP Con NIOS Sistema completo*

Elementos lógicos (en ALMS) 3875 (12%) 2212 (7%) 6992 (22%)
Registros 5937 3170 11282

Bloques de memoria 262272 (6%) 1473536 (36%) 1342592 (33%)
Bloques de RAM 30 (8%) 195 (49%) 183 (46%)
Bloques DSP 0 0 67 (77%)

Pines 157 (34%) 85 (19%) 157 (34%)
PLLs 1 (6%) 1 (6%) 1 (6%)

† Porcentajes calculados para dispositivo Cyclone V 5CSEMA5F31C6N
*Sistema completo: µP + NIOS + filtro FIR de orden 32

3.4.1.2. Mediciones temporales

Para cada configuración del sistema, se calculó la frecuencia máxima alcanzable utilizando las
herramientas proporcionadas por Intel-Altera. En todos los casos se logró la frecuencia máxima
requerida para esta demostración (65 MHz). En los casos donde el filtro FIR no está implementado
la frecuencia máxima está limitada por los pocos IPs de Altera utilizados en el diseño, mientras que
en los casos donde el filtro FIR está implementado es este el que limita la frecuencia. Si se desea
alcanzar una velocidad mayor, se debeŕıan considerar otras arquitecturas de filtros. En el Cuadro
3.5 se muestran los resultados obtenidos.

Cuadro 3.5: Máxima frecuencia de operación

NIOS µP Filtro FIR Máxima frecuencia

✓ - - 115 MHz
✓ - ✓ 82,31 MHz
- ✓ - 97,82 MHz
- ✓ ✓ 87 MHz
✓ ✓ ✓ 85 MHz

3.4.1.3. Respuesta del filtro FIR

Con la configuración descripta anteriormente, se implementaron y probaron un filtro pasa bajo y
un filtro pasa alto. Ambos fueron diseñados con una frecuencia de corte de ω = 0, 05, y se seleccionó
una frecuencia de muestreo de 1 MHz. Con estos parámetros, se logra una frecuencia de corte de 25
kHz, como se espera de la ecuación 3.6. Los coeficientes seleccionados para los filtros se obtuvieron
del toolbox de procesamiento de señales NumPy, de Python.

Con esta configuración, se midió la amplitud de las funciones de transferencia |H(f)| de am-
bos filtros con el SR865, y luego se compararon con las transferencias teóricas. Los resultados se
muestran en la Figura 3.16 y en la Figura 3.17.
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Figura 3.16: Transferencia del filtro pasa-bajos

Figura 3.17: Transferencia del filtro pasa-altos
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Figura 3.18: Plataforma Red Pitaya

3.5. Adaptación del sistema a dispositivos SoC-FPGA de
AMD-Xilinx

Aunque la implementación desarrollada en este caṕıtulo está dirigida principalmente a plata-
formas SoC-FPGA de Intel-Altera, es importante destacar que los conceptos y la lógica subyacente
pueden adaptarse a otras arquitecturas. La mayor parte de los módulos RTL escritos en Verilog son
independientes de la plataforma de destino, lo que facilita su portabilidad entre diferentes sistemas.

Sin embargo, las IP propietarias espećıficas de Intel-Altera pueden requerir ajustes al migrar a
otras plataformas. En esta sección, se describirá el proceso de adaptación de este sistema reconfigu-
rable de procesamiento de señales a un SoC-FPGA de AMD-Xilinx, destacando las caracteŕısticas
y consideraciones clave que surgieron durante la integración del sistema.

Esta adaptación, disponible en [97], permite cubrir a los dos principales fabricantes de SoC-
FPGA en la industria, ampliando aśı la aplicabilidad y la versatilidad del sistema desarrollado.

3.5.1. Red Pitaya

Para este diseño se decidió utilizar una plataforma Red Pitaya STEMLAB125-14 [109]. Este
es un dispositivo con una filosof́ıa de hardware abierto que puede ser reconvertido en diversos
dispositivos útiles como osciloscopios, analizadores de frecuencia y más, incluso sin la necesidad
de conocimientos espećıficos sobre reconfiguración de hardware. Está basado en un SoC-FPGA
Zynq 7010 de AMD-Xilinx y cuenta con dos entradas (AD9680) y dos salidas (AD9144) analógicas
que pueden operar hasta 125 MHz con una resolución de 14 bits. Estas tienen la ventaja de estar
acopladas en continua, por lo que no se necesitó de hardware adicional para utilizar su front-end
analógico. En la Figura 3.18 se puede ver esta placa de desarrollo, con todos sus elementos de
interés señalados.

3.5.2. Implementación

El esquema general de la implementación es el mismo que el desarrollado para la plataforma
DE1-SoC (ver Figura 3.6). Los módulos que controlan el procesamiento se adaptan directamente a
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Figura 3.19: Interfaz de módulo de procesamiento en Red Pitaya

Figura 3.20: Interfaz de módulo de señal en Red Pitaya

la nueva arquitectura, ya que consisten casi exclusivamente en lógica RTL. Para probar el sistema
se replicó el filtro FIR desarrollado anteriormente, ahora con coeficientes constantes, configurados a
través de parameters de Verilog, aunque éstos podŕıan hacerse configurables en tiempo de ejecución
con relativa facilidad. Además se ha agregado un módulo de decimación, para poder controlar la
cantidad de datos que entran a las memorias FIFO del módulo de control. La interfaz de entradas
y salidas del módulo de procesamiento puede verse en la Figura 3.19.

Para el módulo de fuente de señal se aprovechó el IP de Xilinx dds-compiler [104], que ge-
nera señales sinusoidales utilizando el método de truncamiento de fase (ver sección 3.3.3.2), y se
adaptaron los módulos que controlan los ADC y DAC para que funcionen con el nuevo front-end
analógico. En esta implementación, el DAC simplemente genera señales sinusoidales que pueden
utilizarse para alimentar los ADC del sistema, en vez de digitalizar la señal procesada, que solo
queda disponible internamente en las memorias del elemento de control. La interfaz de entradas y
salidas de este módulo puede verse en la Figura 3.20.

Las entradas marcadas en esta figura como phase sen interno y phase dac son los incrementos
de fase de la tabla de consulta. En esta implementación se seleccionó una fclk = 125 MHz, para
aprovechar el ancho de banda de los conversores, y un acumulador de fase de B = 28 bits, para
mantener la resolución frecuencial de 0,5 Hz. Los valores de ∆Θ para una onda sinusoidal de
frecuencia fc pueden calcularse con la ecuación 3.1.
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Figura 3.21: Interfaz de módulo de control en Red Pitaya

El módulo de control instancia un IP ZYNQ7 Processing System [110], que simplifica en gran
medida la comunicación de la FPGA con el procesador incorporado en el SoC-FPGA, un ARM
Cortex-A9 de doble núcleo. Esta IP, junto con el AXI-Interconnect [111] y varias instancias de
interfaces entrada/ salida, resueltos a través del IP AXI-GPIO [112] permiten una conexión sencilla
entre los módulos de señal y procesamiento y el usuario. Para parametrizar el sistema se dejaron
disponibles 10 parámetros de salida y 2 parámetros de entrada. Este módulo incorpora una memoria
FIFO que permite guardar la señal procesada. Para esta implementación se diseño una HAL similar
a la desarrollada para la Cyclone V, pero no se incorporó al sistema un procesador soft, aunque
de necesitarse podŕıa utilizarse el Micro-Blaze, análogo al NIOS para sistemas de AMD-Xilinx.
Tampoco se ha desarrollado la GUI, aunque podŕıa incorporarse en forma similar a lo desarrollado
para la plataforma Cyclone V, ya que ambos elementos de procesamiento portan el mismo sistema
operativo Linux. La interfaz de entradas y salidas de este módulo puede verse en la Figura 3.21.

Como el ADC opera a 125 MHz se requeriŕıa mucha capacidad de memoria para analizar las
formas de onda desde la etapa de control cuando las señales generadas están en el orden de los Hz
o unos pocos kHz. Es por eso que se agregó al sistema un módulo decimador que en realidad tiene
dos modos de funcionamiento: en uno de ellos decima la señal de un modo tradicional tomando
1 cada K muestras. En un segundo modo promedia K muestras, aprovechando esta capacidad de
sobremuestreo para mejorar la resolución de la señal adquirida [113]. El modo de funcionamiento y
el factor de sobremuestreo o decimación (K) son parámetros configurables del módulo. Su diagrama
en bloques puede verse en la Figura 3.22.

3.5.3. Uso de recursos y temporización

El uso de recursos para el sistema completo se muestra en el Cuadro 3.6. El sistema cumple
las condiciones de temporización, y la frecuencia máxima a la que se puede operar el reloj es de
135 MHz. Para lograr esta frecuencia de reloj debieron agregarse etapas de pipeline adicionales al
cálculo del filtro FIR, en comparación a los calculados en la sección 3.4.1.2.

Del Cuadro 3.6 también es destacable que en la tecnoloǵıa AMD-Xilinx la nomenclatura de los
recursos utilizado vaŕıa ligeramente. A continuación se describe brevemente a que se refieren los
valores del Cuadro. Para más información consultar [114].
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Figura 3.22: Módulo de decimación en RP-li

LUT: Look-up-table o tabla de consulta.

SLICE: Cada slice está compuesto por cuatro tablas de consulta (LUTs) de seis entradas y
ocho elementos de almacenamiento.

Block-RAM Tile: Memoria Block-RAM. Cada mosaico (tile) de la memoria tiene 4 kBytes.
Estos son Dual-Port, lo que permite leerlos y escribirlos en el mismo flanco de reloj.

Multiplexores F7: Multiplexores de la serie 7 de Xilinx. Estos son utilizados para dirigir señales
entre diferentes elementos lógicos dentro del chip.

DSPs: Similarmente a los descriptos para Intel-Altera, son bloques que permiten realizar
operaciones como multiplicaciones de manera eficiente.

Bonded IOB: Bloques de Entrada/Salida (E/S) f́ısicamente conectados dentro del dispositivo
FPGA.

Bonded IOPADs: Pines de E/S que están conectados o unidos a otros componentes dentro
del chip. Estos se utilizan para conectar la FPGA con otros dispositivos dentro del sistema,
como sensores, actuadores u otros dispositivos periféricos.

IBUFDS: Input Buffer Differential Signaling o buffer de entrada para señales diferenciales.

ILOGIC: Bloques de entrada de lógica programable.

OLOGIC: Bloques de salida de lógica programable.

BUFCTRL: Buffer de clock global.

MMCME2 ADV: Bloque de gestión avanzada de relojes y multiplicador de frecuencia.
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Cuadro 3.6: Utilización de recursos del sistema en la plataforma Red Pitaya

Recurso Cantidad Usado Porcentaje

Slice LUTs 17600 3137 18%
Slice Registers 35200 4143 12%

Slice 4400 1418 32%
LUT as Logic 17600 3067 18%

LUT as Memory 6000 70 1,16%
Block RAM Tile 60 2 3%

DSPs 80 44 55%
Bonded IOB 100 73 73%

Bonded IOPADs 130 130 100%
IBUFDS 96 3 3%
ILOGIC 100 14 14%
OLOGIC 100 18 18%

BUFGCTRL 32 4 12,5%
MMCME2 ADV 2 1 50%

3.5.4. Filtro pasa-bajos

Para verificar la operación del sistema, se diseñó un filtro FIR pasa-bajos con una frecuencia
de corte normalizada de ω = 0,05. Con una tasa de muestreo de fm = 125MHz, esto corresponde
a una frecuencia de corte real de 3,125MHz. Utilizando esta configuración, se muestrearon señales
en el rango de 0, 05 a 8MHz y se estimó su amplitud utilizando 1

2(Vmax − Vmin).

En este caso se consideró redundante la implementación de un filtro pasa-altos, principalmente
debido a que el objetivo en esta etapa era verificar la correcta operación del sistema reconfigurable de
procesamiento de señales en la plataforma Red Pitaya Cabe señalar que, en caso de requerirse otro
tipo de filtrado, bastaŕıa con modificar los parameters del módulo RTL que define el procesamiento
de la señal.

Los resultados obtenidos se presentan en la Figura 3.23, donde se observa que el sistema opera
de manera correcta, con valores que coinciden en gran medida con los resultados teóricos.

3.6. Conclusiones

En este caṕıtulo se mostró el desarrollo de un sistema SoC-FPGA destinado al procesamiento
de señales, proporcionando un diseño bien estructurado que los desarrolladores pueden seguir. El
resultado es un sistema de código abierto, con opciones para adaptarlo a diferentes SoC-FPGA de
Intel-Altera y AMD-Xilinx, y con conceptos básicos que son transferibles a las arquitecturas de
otros fabricantes.

El diseño fue probado en dispositivos SoC-FPGA de ambos fabricantes. Se utilizó una plataforma
DE1-SoC para Intel-Altera y un sistema Red Pitaya para AMD-Xilinx. Ambas configuraciones se
evaluaron implementando un filtro FIR de orden 32 que opera en tiempo real con señales de alta
frecuencia, un sistema con requisitos estrictos de velocidad y caudal de datos que resultan limitantes
para la mayoŕıa de los microprocesadores tradicionales.

Para el caso del DE1-SoC, la caracteŕıstica de transferencia del filtro se midió con un Lock-in
SR865, verificando su correspondencia con la respuesta teórica esperada. En el caso de la Red Pita-
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Figura 3.23: Función de transferencia del filtro pasa-bajos implementado en Red Pitaya

ya el sistema se validó generando una señal sinusoidal, para luego digitalizarla, filtrarla y guardarla
internamente en la memoria del microcontrolador. Repitiendo esta operación para señales de distin-
tas frecuencias se obtuvo la transferencia del filtro, que concuerda con la esperada teóricamente. En
ambos casos se presentan los resultados obtenidos en cuanto al uso de recursos y las posibilidades
de temporización, que pueden servir como referencia para desarrolladores interesados en utilizar
este diseño.

En caṕıtulos siguientes se utilizará este sistema de procesamiento de señales para implementar
esquemas de Lock-in y promediación coherente, necesarios para las aplicaciones pretendidas como
objetivo final de este trabajo de investigación.



Caṕıtulo 4

Detección coherente en SoC-FPGA

4.1. Introducción

En el caṕıtulo 2 se ha profundizado sobre las técnicas de Lock-in y promediación coherente de
señales, y se ha visto como éstas pueden combinarse para obtener sistemas eficientes de detección
coherente. Luego, en el caṕıtulo 3, se ha diseñado un sistema de procesamiento de señales reutiliza-
ble, construido alrededor de un dispositivo SoC-FPGA Cyclone V desarrollado por Intel-Altera, y
se ha estudiado como éste puede modificarse para ser implementado en dispositivos de AMD-Xilinx.

En este caṕıtulo se describirá la implementación del sistema de detección coherente de señales
utilizando las herramientas desarrolladas. Las especificaciones que debe cumplir el sistema están
dadas por las aplicaciones en las que se inscribe este trabajo de tesis, descriptas en el caṕıtulo 1.
Éstas incluyen el desarrollo de un tomógrafo magnético, la implementación de interfaces cerebro
computadora (BCI) basadas en potenciales evocados visuales de estado estable (SSVEPs) y la
instrumentación de un equipo para medir señales de interés en el contexto de la Espectroscoṕıa
Mössbauer. Se buscó que el sistema diseñado pueda utilizarse en éstas y otras aplicaciones con
cambios mı́nimos. A continuación, se resumen algunas de las caracteŕısticas que se plantearon
como objetivos en esta etapa del trabajo:

Generación de las señales de excitación del sistema a través del conversor Digital/Analógico
de alta velocidad (AD9767).

Datos de entrada al procesamiento a través del conversor Analógico/Digital de alta velocidad
(AD9248).

Posibilidad de trabajar internamente con datos simulados, sobre todo para la etapa de prueba
de los algoritmos.

Implementación de Lock-in de dos fases, es decir con referencias en fase y cuadratura, para
evitar la incertidumbre en la fase de la señal, como fuera descripto en la sección 2.2.2.

Frecuencia de operación configurable desde unos pocos Hz hasta, al menos, 500 kHz. Si bien
los cálculos efectuados en el caṕıtulo 1 establecieron un mı́nimo de 100 kHz para detectar
la señal proveniente del tomógrafo magnético seŕıa deseable que el sistema pueda registrar
frecuencias mayores. Se ha tomado media década por encima de este valor de 100 kHz como
valor de compromiso.

77
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Posibilidad de realizar la medida utilizando Lock-in de Nma ciclos de filtro de media móvil,
o promediando coherentemente Nca ciclos de la señal para luego someterla a un Lock-in de
Nma ciclos. Si bien se ha demostrado anaĺıticamente (sección 2.4) la equivalencia entre ambos
métodos, la implementación experimental permitirá sacar nuevas conclusiones al respecto.

Capacidad de recuperar la señal promediada coherentementeNca ciclos. Esto tendrá aplicación
directa en la instrumentación de equipos de Espectroscoṕıa Mössbauer.

Tiempo de integración de la señal configurable. Como se analizó en la sección 2.2.4, un tiempo
mayor en el filtro pasa-bajos permite rechazar más ruido, pero un tiempo de integración
elevado impide medir fenómenos cortos, por lo que se decidió que este sea un parámetro
ajustable.

Interfaz de usuario intuitiva y amigable, ejecutándose en el microcontrolador del SoC-FPGA,
con posibilidad de transferir los datos obtenidos a una computadora anfitriona (host).

Posibilidad de implementar más de un canal de detección coherente en las medidas, para
maximizar los canales de detección en aplicaciones como la BCI. Esto implica realizar una
cuidadosa evaluación de los recursos utilizados en la implementación, para maximizar los
canales sin necesidad de migrar a dispositivos con mayores prestaciones.

Portabilidad de los módulos desarrollados, para poder adaptarlos a SoC-FPGAs de AMD-
Xilinx u otros fabricantes.

En las próximas secciones se describirán los módulos de procesamiento desarrollados, siguiendo
la estructura propuesta en el caṕıtulo 3. Primero se describirá la implementación en dispositivos
de Intel-Altera, incluyendo el hardware, el software, la interfaz de usuario, y su aplicación en las
medidas propuestas. También se presentan conclusiones adicionales sobre el uso de técnicas de
Lock-in y promediación coherente de señales que complementan los resultados teóricos obtenidos
previamente. A continuación, se describe la migración del sistema a dispositivos de AMD-Xilinx y
se comparan las mediciones realizadas con ambos sistemas, aśı como con las obtenidas mediante un
Lock-in comercial SR865. Cabe destacar que los sistemas desarrollados son de código y hardware
abierto; están disponibles en [115] y [116], y pueden fabricarse a una fracción del costo de un Lock-in
comercial como el SR865.

La mayor parte de los resultados de este caṕıtulo fueron presentados en [53] y [54].

4.2. Implementación del sistema en DE1-SoC

4.2.1. Hardware

Para la implementación del sistema en dispositivos del Intel-Altera se utilizó un dispositivo
DE1-SoC, con una placa de extensión Highspeed AD/DA Card, ambos descriptos en detalle en la
sección 3.2. En la Figura 4.1 se muestra un diagrama en bloques del sistema implementado, donde
pueden verse los controladores del DAC y del ADC, ya descriptos en la sección 3.3.3, el módulo de
promediación coherente, el módulo de Lock-in, que se compone a su vez de un multiplicador y un
filtro pasa-bajos, el módulo que controla el PLL para generar el reloj configurable y las memorias
FIFO que guardan los resultados del procesamiento.

De este diagrama en bloques se han omitido por simplicidad las señales de enable, reset y
finalización, que permiten controlar el flujo del proceso desde la interfaz de usuario, y la señal
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Figura 4.1: Diagrama en bloques del sistema de detección coherente

digital simulada, que puede reemplazar a la acción del ADC y el DAC para probar el sistema.
También por simplicidad se ha marcado la salida del Lock-in de dos fases como una única señal
cuando debeŕıan ser dos, una en fase (correspondiente a la multiplicación de la señal de interés por
una referencia en fase) y una en cuadratura (correspondiente a la multiplicación de la señal por
una referencia desfasada 90°) y se muestra una única memoria FIFO. A continuación, se describirá
cada módulo en mayor detalle.

4.2.1.1. Promediación coherente

El módulo que controla la promediación coherente de la señal tiene una interfaz de entradas
y salidas como la que se muestra en la Figura 4.2. La señal de entrada ingresa al módulo con su
respectiva señal de data valid y, luego de procesada, sale de él con la misma interfaz.

El punto de inicio de cada ciclo de la señal debe ser conocido para poder realizar correctamente
la promediación. Para ello se incorpora la señal sinc, que se genera en el módulo de fuente de señal
y se pone en alto en el flanco de reloj en que el acumulador de fase pasa por el 0, señalizando un
nuevo ciclo (ver sección 3.3.3.2). La cantidad de ciclos de la señal que se deben promediar (Nca)
también es un parámetro que el módulo debe conocer. Todo el sistema es sincronizado por una
señal de clock y señales auxiliares, enable y reset n, permiten habilitar y reiniciar la operación.
Para implementar este sistema en lógica puede seguirse un diagrama en bloques como el que se
muestra en la Figura 4.3.
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Figura 4.2: Interfaz del módulo de promediación coherente

Figura 4.3: Diagrama en bloques del sistema de promediación coherente

La señal de interés, cuantizada en Qx bits, ingresa al sistema de promediación coherente, donde
se suma con las últimas Nca muestras que ocupan la misma posición relativa en el peŕıodo. En
el peor caso, se necesitarán Q1 = Qx + log2(Nca) bits para almacenar cada muestra de la señal
promediada. Una vez que se promedian los Nca peŕıodos de la señal esta queda a disposición de las
siguientes etapas. Para implementar este sistema en hardware se necesita:

Lógica para seleccionar la muestra de la memoria que debe ser añadida a la muestra entrante.

Un sumador de Q1 = Qx + log2(Nca) = 14 + log2(Nca) bits.

Memoria para almacenar la señal promediada de manera coherente: M muestras de Q1 bits,
donde M es la cantidad de puntos que entran en un periodo de la señal.

Es decir que se pueden definir tres operaciones independientes a ejecutarse, cada una con un
tiempo de cómputo:

Fetch: Registrar la muestra entrante (X[i]) y la muestra promediada correspondiente de la
memoria (Yca[i]). El tiempo que tarda esta operación se denotará con Tfetch.

Sum: Registrar la suma de la muestra entrante y la promediada (Si = X[i]+Yca[i]). El tiempo
que tarda esta operación se denotará con Tsum1 .
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Cuadro 4.1: Pipeline de promediación coherente

Tarea
Clock

0 1 2 3 4

Fetch
(Tfetch)

x[0]
Yca[0]

x[1]
Yca[1]

x[2]
Yca[2]

... ...

Sum
(Tsum1)

- S0 = x[0] + Yca[0] S1 = x[1] + Yca[1] S2 = x[2] + Yca[2] ...

Save
(Tsave)

- - Yca[0] = S0 Yca[1] = S1 Yca[2] = S2

Save: Guardar la nueva muestra promediada en la memoria (Yca = Si). El tiempo que tarda
esta operación se denotará con Tsave.

Si estas operaciones se ejecutan secuencialmente para cada muestra entrante (sin los registros
indicados en la Fig. 4.3), el sistema no estará listo para recibir una nueva muestra hasta que todas
las operaciones finalicen. Es decir que la máxima frecuencia a la que podŕıa implementarse la
operación estará limitada por Tfetch + Tsum1 + Tsave.

Por otro lado, al incorporar los registros indicados en la Figura 4.3 es posible implementar estas
tres tareas en un pipeline, como se muestra en el Cuadro 4.1. Con esta modificación la operación
se vuelve más eficiente, ya que cada tarea no debe esperar a que la anterior se termine. De esta
manera, la máxima frecuencia de operación del sistema pasa a estar limitada por la más lenta de las
operaciones, que es razonable asumir que es el acceso a memoria o la suma. Es decir que la máxima
frecuencia de operación quedará determinada por 1

Tsave
o 1

Tsum1
. En la sección 4.3.1 se explorará en

mayor detalle cual es la más lenta de estas operaciones.

4.2.1.2. Lock-in

En la Figura 4.4 puede verse la interfaz de entradas y salidas del módulo que calcula el Lock-in.
La señal de entrada ingresa con su respectiva señal data valid, y luego de procesada exporta dos
señales, una correspondiente al cálculo en fase y otra al cálculo en cuadratura. La multiplicación
en punto fijo hace que la cantidad de bits aumente, por lo que para mantener una resolución
adecuada las interfaces de salida son de 64 bits. El módulo debe conocer el inicio de cada ciclo de
la señal, dado por la señal sinc, para poder promediar un número entero de ciclos en el promedio
móvil y garantizar la eliminación del componente del doble de frecuencia. Además debe conocer
la cantidad de ciclos que debe promediar (Nma). Todo el sistema es sincronizado por una señal de
reloj, y señales auxiliares, enable y reset n, permiten habilitar y reiniciar la operación. La señal
de finalización permite al módulo informar a la etapa de control que han finalizado los cálculos.
Un sistema de Lock-in puede implementarse en lógica siguiendo un diagrama en bloques como el
que se muestra en la Figura 4.5.

La señal de interés, cuantizada en Qx bits, ingresa al Lock-in, donde es multiplicada por la señal
de referencia, cuantizada en Qref bits. Esto produce una salida de Q2 bits, que en el peor de los
casos será igual a Qx + Qref . Luego, la señal multiplicada ingresa a la etapa de promedio móvil,
donde se suma con hasta NmaM muestras multiplicadas, donde M es la cantidad de muestras que
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Figura 4.4: Interfaz del módulo del Lock-in

entran en un ciclo de señal. En el peor de los casos, cada muestra será igual a 2Q2 , por lo que la
suma de NmaM de estas muestras producirá una salida de Q3 = Q2 + log2(NmaM) bits.

Considerando que la señal es digitalizada con un ADC de 14 bits y considerando una señal de
referencia cuantificada en 16 bits (Qx = 14 y Qref = 16) la implementación del sistema Lock-in
con filtro de media móvil requiere:

Un multiplicador con una salida de Q2 = Qx + Qref = 30 bits. El tiempo que tarda esta
operación se denotará con Tmult1 .

Un sumador con una salida de Q2 = Q1 + log2(NmaM) = 30 + log2(NmaM) bits. El tiempo
que tarda esta operación se denotará con Tsum2 .

Memoria para almacenar la referencia: M muestras de Qref = 16 bits.

En forma similar al caso anterior, si estas operaciones se ejecutan secuencialmente para cada
muestra entrante (sin los registros indicados en la Fig. 4.5), el sistema no estará listo para re-
cibir una nueva muestra hasta que la multiplicación y la suma estén finalizadas, lo que tomará

Figura 4.5: Diagrama en bloques del Lock-in
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Cuadro 4.2: Pipeline del Lock-in

Tarea
Clock

0 1 2 3 4

Reg. muestra
(Treg)

x[0]
R[0]

x[1]
R[1]

x[2]
R[2]

... ...

Reg. producto
(Tmult1)

- P0 = x[0]R[0] P1 = x[1]R[1] P2 = x[2]R[2] ...

Reg. acumulador
(Tsum2)

- - Y = Y + P0 Y = Y + P1 Y = Y + P2

aproximadamente Tmult1 +Tsum2 , más el tiempo para acceder a la memoria en búsqueda de la refe-
rencia. Por otro lado, al colocar registros intermedios, se pueden definir tres tareas independientes
y consecutivas:

Registrar la muestra entrante (X[i]) y la referencia correspondiente (R[i]). [Treg].

Registrar el producto (Pi = X[i]R[i]). [Tmult1 ]

Registrar las sumas (Y = Y + Pi). [Tsum2 ]

En donde se ha colocado entre corchetes el śımbolo que denota el tiempo de cada operación. Con
estas tareas se puede definir un pipeline de tres etapas, en forma análoga a lo hecho para el caso de la
promediación coherente, como se muestra en el Cuadro 4.2. De esta manera, la máxima frecuencia
de operación del módulo está determinada por la tarea más lenta, que es razonable asumir que
es la multiplicación, estableciendo la máxima frecuencia de operación del módulo en 1

Tmult1
. Esta

hipótesis se verificará en la sección 4.3.1.

4.2.1.3. Combinación de promediación coherente y Lock-in

Como se ha visto en la sección 2.4 la combinación de estos algoritmos de procesamiento permite
reducir la cantidad de multiplicaciones involucradas en los cálculos, manteniendo intactos los resul-
tados. En esta sección se mostrará como puede implementarse este sistema combinado en lógica,
y cuales son las ventajas de hacerlo aśı. En la Figura 4.6 se muestra un diagrama en bloques del
sistema combinado.

Este diagrama en bloques se puede subdividir en dos etapas: promediación coherente y Lock-in.
Lo interesante de esta segmentación es que ambos sistemas pueden ejecutarse con relojes diferentes.
Como es el CLK1 el que registra las muestras entrantes, la operación del CLK2 no resulta cŕıtica
para la operación del sistema. Esto implica que la frecuencia estará limitada por la suma del sistema
de promediación coherente, y no por la multiplicación del Lock-in.

Por lo tanto, el sistema combinado traslada el cuello de botella de la implementación desde una
multiplicación con una salida de Qx +Qref = 30 bits a una suma de Qx + log2(N) = 14 + log2(N)
bits, logrando una mejora en la frecuencia de reloj admisible, de 1

Tmult1
a 1

Tsum1
o 1

Tsave
(dependiendo

de cual de estas tareas resulte ser la más lenta). Esta mejora será cuantificada en la sección 4.3.3.1.
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Figura 4.6: Diagrama en bloques del sistema combinado

En secciones siguientes se retomará la nomenclatura adoptada en la sección 2.4.1.5: LI para
referir al sistema de Lock-in con filtro de media móvil de N ciclos, y CALI para referir al sistema
de promediación coherente de N ciclos seguido de Lock-in con filtro de media móvil de 1 ciclo. Es
interesante notar que para que está equivalencia se cumpla el número de muestras en cada ciclo de
sinusoide (M) debe ser constante, por lo que las señales deben generarse por el método de tabla de
consulta directa y no por el de truncamiento de fase, como fuera predicho en la sección 3.3.3.2.

4.2.2. Interfaz de usuario

Controlar la operación del sistema de detección coherente implica configurar una serie de
parámetros, iniciar la operación mediante la señal de enable, esperar a la señal de finalización,
leer los resultados y finalmente reiniciar al sistema para que este preparado para la próxima ope-
ración.

Todas estas operaciones pueden ser controladas a través de la etapa de abstracción de hardware
(HAL) descripta en la sección 3.3.2. Los parámetros a configurar están resumidos en el Cuadro 4.3,
junto con una descripción de su efecto y al número de parámetro, correspondiente al offset que
requiere la función de la HAL.
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Cuadro 4.3: Parámetros modificables del sistema de detección coherente

Parámetro Offset Descripción

Fuente de procesamiento 0
0: ADC LTC2308

1: ADC HS
2: Simulación

NmaCALI 2 Ciclos de media móvil en algoritmo CALI †

NcaCALI 3 Ciclos de promediación coherente en algoritmo CALI †

Bits ruido de simulación 4 Escala el ruido en la señal simulada

Selección algoritmo 5
0: CALI
1: LI

NLI 6 Ciclos de media móvil en algoritmo LI

Delta fase 7 Controla la frecuencia de operación (ver sección 3.3.3.2)

LED Test 10 Controla el estado de un LED para verificar operación

† Si bien el algoritmo CALI como fue definido supone Nma = 1 y Nca = N
se dejó como parámetro reconfigurable para probar distintos escenarios en la práctica.

4.2.2.1. Programas base para el sistema de detección coherente

Sobre esta HAL se desarrollaron algunos programas en C++ que controlan la operación del
sistema de detección coherente y pueden ejecutarse a través de la linea de comandos del sistema
Linux, que a su vez puede manejarse desde la computadora host a través de una conexión ssh.
También pueden utilizarse estos programas base desde rutinas en Python, haciendo uso de llamadas
disponibles en paquetes como subprocess.

➤ toggle led led state
Este programa puede utilizarse para verificar la comunicación entre el microcontrolador y la
FPGA. Su funcionamiento es sencillo y directo, permitiendo encender o apagar un LED en
función del parámetro led state. Es una herramienta útil para pruebas iniciales de conecti-
vidad y diagnóstico.

➤ measure lockin sim ruido N frecuencia fuente modo nombre archivo [f clk]
Este programa calcula la respuesta del Lock-in en una frecuencia espećıfica y guarda los
resultados en nombre archivo.

➤ adquirir2 N frecuencia ciclos2display nombre archivo [sim ruido f clk fuente]
Este programa genera un archivo de texto nombre archivo con ciclos2display ciclos de las
señales guardadas en los FIFOs 1 y 2.



86 CAPÍTULO 4. DETECCIÓN COHERENTE EN SOC-FPGA

➤ barrido en f f clk N fuente modo f inicial f final f step nombre archivo sim ruido
Este programa calcula la respuesta del Lock-in en un rango de frecuencias especificado por
los parámetros f inicial, f final y f step, guardando los resultados en nombre archivo.
Esta opción es particularmente útil para medir funciones de transferencia de un circuito, por
ejemplo.

➤ barrido cte tiempo frecuencia N inicial N final iteraciones fuente sim ruido nombre archivo
Este programa calcula el Lock-in en la frecuencia seleccionada, iteraciones veces para
cada valor de N comprendido entre N inicial y N final. Luego calcula la media y desviación
estándar de las mediciones en cada N, guardando los datos en nombre archivo.

Para ejecutar estos programas correctamente, es necesario proporcionar los parámetros especi-
ficados en cada uno. Los opcionales, indicados entre corchetes, pueden omitirse. A continuación, se
resumen los parámetros comunes a todas las funciones desarrolladas.

sim ruido: Nivel de ruido en la señal simulada.

N: Número de ciclos de promediación coherente para CALI o de promedio móvil para LI.

frecuencia: Frecuencia de la señal generada en el DAC y de las señales de referencia.

fuente: Origen de la señal (0 para adc 2308, 1 para adc hs, 2 para simulación).

modo: Modo de operación (0 para CALI con media móvil de 1 ciclo, 1 para LI).

f clk: Frecuencia del reloj principal.

4.2.2.2. Servidor web

Para que el usuario pueda controlar la operación del sistema de detección coherente desde una
computadora host, se diseñó una interfaz web utilizando HTML, CSS y JavaScript. Esta permite
ejecutar los programas base según los parámetros ingresados por el usuario. Para ello, se implementó
un servidor Apache para recibir las consultas HTML provenientes de la computadora host, junto
con un entorno de ejecución Node.js del lado del servidor para procesar estas consultas y controlar
los programas base.

De esta manera un usuario sin conocimientos espećıficos de hardware reconfigurable ni sistemas
embebidos puede utilizar la herramienta para efectuar mediciones y transferirlas fácilmente a la
computadora host. En la Figura 4.8 se muestran capturas de pantalla de esta interfaz.
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(a) Ventana: Cálculo de Lock-in

(b) Ventana: Visualizador de señales

(c) Ventana: Barrido en frecuencia
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(a) Ventana: Función de transferencia

(b) Ventana: Medidas de ruido

Figura 4.8: Interfaz de usuario del sistema de detección coherente en DE1-SoC. Ejemplo para una
señal simulada, cuantizada en 14 bits con 10 bits de amplitud de ruido.
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4.3. Resultados en De1-SoC

En esta sección se resumen algunos de los resultados obtenidos al trabajar en la plataforma
DE1-SoC. Primero, se evalúan los algoritmos por separado, cuantificando sus tiempos de cómputo
y el uso de recursos. Luego, se implementa el sistema de detección coherente completo y se evalúa su
desempeño. Para ello, se determina la máxima frecuencia de operación del sistema y la ocupación de
celdas lógicas en la FPGA. Posteriormente, se realizan mediciones de ruido en distintas condiciones
de operación y se caracterizan algunas funciones de transferencia conocidas, comparándolas con
medidas obtenidas con un Lock-in comercial.

4.3.1. Tiempo individual de operaciones

Para cuantificar las suposiciones realizadas en la sección 4.2.1 respecto al tiempo de ejecución
de cada operación, se implementaron y probaron algunos sistemas simples.

Para el sistema de promediación coherente:

� Sumador con una salida de Qx + log2(Nca) bits = 14 + log2(Nca) bits (Tsum1).

� Lógica para guardar una muestra en memoria (Tsave).

� Lógica para recuperar una muestra desde memoria (Tfetch).

Para el sistema de Lock-in:

� Multiplicador con salida de Qx +Qref = 30 bits (Tmult1).

� Sumador con salida de Qx +Qref + log2(NM) bits = 30 + log2(NM) (Tsum2).

Es interesante notar que, en el caso del sistema combinado (promediación coherente seguida
de Lock-in), el cuello de botella se encuentra en la etapa de promediación coherente, ya que es la
encargada de registrar las muestras entrantes y, en definitiva, procesar la señal en tiempo real.

Los parámetros M y N vaŕıan según los requisitos espećıficos y las caracteŕısticas de la apli-
cación. Para esta estimación, se asumirá que N ≤ 8192 y M ≤ 128. Los valores de Qref y Qx

utilizados son los propuestos en la Sección 4.2.1, 16 y 14 bits, respectivamente. Con estos valores,
Tsum2 se convierte en una suma con una salida de 50 bits y Tsum1 en una suma con una salida de
27 bits.

Para cada operación, se calculó la frecuencia máxima utilizando las herramientas proporcionadas
por el software Quartus II de Intel-Altera. Para las multiplicaciones se consideraron dos opciones:
usar bloques DSP, que ofrecen mejor rendimiento pero son un recurso limitado, o implementarlas
con elementos lógicos. El Cuadro 4.4 resume los resultados.

Este análisis confirma algunas de las suposiciones realizadas en la Sección 4.2.1. El cuello de
botella del sistema Lock-in es, en efecto, la multiplicación (141,3 MHz), siempre y cuando no se
utilicen bloques DSP. Sin embargo, si se utilizan, la suma de 50 bits limita la operación del sistema
(215,24 MHz).

Por otro lado, el sistema de promediación coherente (y por lo mencionado anteriormente del
sistema combinado) tiene su rendimiento limitado por el acceso a la memoria, en particular el tiempo
para recuperar una muestra de memoria (279,25 MHz). En ambos casos (con o sin bloques DSP),
este enfoque es temporalmente más eficiente que el Lock-in tradicional con filtro de media móvil. Los
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valores temporales fueron obtenidos bajo condiciones ideales; sin embargo, en la implementación
de un sistema Lock-in completo, los tiempos reales se aproximarán a los estimados.

4.3.2. Uso de recursos de cada algoritmo

El uso de recursos de cada algoritmo bajo diferentes circunstancias se muestra en el Cuadro 4.5.
Basándose en este cuadro, es evidente que el algoritmo CALI requiere más recursos, especialmente
en cuanto a la utilización de memoria, ya que necesita espacio para guardar la señal promediada
coherentemente. Sin embargo, es más eficiente en términos de utilización de bloques DSP, ya que
los utilizados para el sistema CALI se emplean en el Lock-in de un ciclo, lo que no tiene impacto
en el rendimiento del sistema, por lo que podŕıan eliminarse de forma segura.

Como se mencionó anteriormente, estos bloques son un recurso limitado, y el Cuadro 4.5 muestra
que un solo Lock-in implementado con el algoritmo tradicional consume aproximadamente el 5%
de ellos en este dispositivo. Esto puede ser un problema, por ejemplo, si se desea implementar un
Lock-in multifrecuencial o si otras partes del sistema los necesitan. Por otro lado, al utilizar el
enfoque CALI, el ĺımite para el número de frecuencias que se pueden detectar está dado por la
memoria y los elementos lógicos, que son más un recurso menos escaso, y los bloques DSP pueden
ser reservados para otras partes del sistema.

4.3.3. Implementación del sistema de detección coherente

4.3.3.1. Consideraciones temporales

Los sistemas de Lock-in (LI) y promediación coherente seguido de Lock-in (CALI) fueron imple-
mentados en el dispositivo DE1-SoC, siguiendo las pautas de diseño proporcionadas en la sección
4.2.1. En el Cuadro 4.6 se muestra, para cada algoritmo, la frecuencia máxima alcanzable con y sin
el uso de bloques DSP.

Estos resultados son coherentes con las suposiciones hechas en secciones anteriores. Si bien el
reloj del sistema CALI (CLK2) es el más restrictivo, no trabaja con la señal en tiempo real; en su
lugar, se utiliza para realizar el Lock-in de un ciclo en la señal promediada. Por lo tanto, el sistema
CALI supera al sistema LI, incluso sin la necesidad de bloques DSP.

De esta manera, el algoritmo CALI aumenta la frecuencia máxima de operación desde 159 MHz
(utilizando bloques DSP) o 119 MHz (sin bloques DSP) hasta 216 MHz, lo que representa una
mejora considerable.

Cuadro 4.4: Tiempo por operación

Operación DSPs Frecuencia Máx. [MHz] Śımbolo Relacionado

Multiplicación [30 bits] ✓ 310,08 Tmult1

Multiplicación [30 bits] X 141,3 Tmult1

Suma [50 bits] * 215,24 Tsum1

Suma [27 bits] * 320,92 Tsum2

Guardar Muestra * 315,06 Tsave

Recuperar Muestra * 279,25 Tfetch

*Mismo resultado con o sin bloques DSP
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Cuadro 4.5: Utilización de recursos para cada algoritmo

Algo-
ritmo

DSPs M ALMS ALUTs Registros
Bits de
memoria

M10K
Bloques
DSP

(32070) (64140) (64140) (4065280) (397) (87)

LI ✓ 32
111,8
(0,3%)

222
(0,3%)

256
(0,3%)

0 0
4

(4,5%)

LI X 32
357,4
(1,1%)

680
(1%)

360
(0,5%)

0 0 0

LI ✓ 128
137,2
(0,4%)

268
(0,4%)

259
(0,4%)

0 0
4

(4,5%)

LI X 128
382,9
(1,1%)

726
(1,1%

)
336

(0,5%)
0 0 0

CALI ✓ 32
229,7
(0,7%)

387
(0,6%)

580
(0,9%)

1728
(0,04%)

2
(0,5%)

6
(6,8%)†

CALI X 32
940,2
(2,9%)

1604
(2,5%)

686
(1%)

1728
(0,04%)

2
(0,5%)

0

CALI ✓ 128
263,9
(0,8%)

437
(0,6%)

586
(0,9%)

6912
(0,17%)

2
(0,5%)

6
(6,8%)†

CALI X 128
963,5
(3%)

1654
(2,5%)

665
(1%)

6912
(0,17%)

2
(0,5%)

0

*Valores obtenidos con N = 8192
†Pueden ser eliminados sin efecto en el rendimiento

Cuadro 4.6: Tiempo por algoritmo

Algoritmo DSPs Frecuencia Máx. [MHz]

LI ✓ 159,21
LI X 119,39

CALI [CLK1] * 216,54
CALI [CLK2] ✓ 143,33
CALI [CLK2] X 90,32

*Mismo resultado con o sin bloques DSP
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4.3.3.2. Uso de recursos del sistema completo

El sistema de detección coherente, incluyendo la interfaz de usuario, memorias para almacenar
las señales, y la posibilidad de realizar la operación con algoritmo CALI y LI ocupan los recursos
mostrados en el Cuadro 4.7. Estos recursos son mucho mayores que los reportados en el Cuadro
4.5, debido a que en este se muestran los recursos utilizados solo por cada algoritmo, sin tener en
cuenta al resto del sistema. Estos recursos podŕıan reducirse, de ser necesario, restringiendo las
operaciones que el sistema realiza.

Cuadro 4.7: Utilización de recursos

Recurso Usado Total disponible Porcentaje utilizado

Elementos lógicos (en ALMS) 10,391 32,070 32%
Registros 9,106 64,140 14%

Bloques DSP 16 87 18%
Bits de memoria 2,652,160 4,065,280 65%

M10K 327 397 82%
PLLs 1 6 16%

4.3.3.3. Mediciones de Ruido

Para medir los efectos del sistema sobre el ruido, se procesaron algunas señales al sistema CALI
operando directamente en la FPGA. En la primera prueba, la señal fue una sinusoide puramente
digital de 100 kHz, cuantizada a 14 bits, con una perturbación de ruido aditiva generada mediante
el algoritmo LFSR (registro de desplazamiento con retroalimentación lineal, ver sección 3.3.3.3). En
una segunda prueba, se generó una sinusoide de 100 kHz, también cuantizada a 14 bits, utilizando
el DAC HS y luego se digitalizó con el ADC HS. En ambos casos, las pruebas se realizaron para
valores crecientes de N , y para cada N , se tomó la desviación estándar de la amplitud a partir de
100 iteraciones. Luego se normalizaron los valores, dividiéndolos por la máxima desviación estándar
obtenida. Estos resultados se muestran en la Figura 4.9, junto con los valores teóricos esperados
de la ecuación 2.34. Para valores altos del tiempo de integración se empieza a ver una reducción
de ruido menor que la predicha teóricamente, efecto que puede atribuirse al ruido de cuantización,
como fuera predicho en la sección 2.2.6.

Para el tiempo de integración más largo de los ensayados en esta sección (N = 512) la desviación
estándar de las mediciones de tensión para la señal generada por el DAC y muestreada con el ADC
es de 7, 67µV, frente a una señal de 918 mV de amplitud. Es decir que el sistema puede detectar
variaciones de tensión mayores a 8, 35 × 10−6. Tiempos de integración mayores pueden ayudar a
reducir el ruido en las medidas pero no en niveles muy significativos, debido al limite dado por la
cuantización de las señales.

4.3.3.4. Medición de transferencias conocidas

Para probar el sistema en condiciones reales, se midió la función de transferencia de distintos
circuitos utilizando simultáneamente el algoritmo LI y el algoritmo CALI, y luego se compararon los
resultados obtenidos con un Lock-in comercial SR865, en una configuración como la que se muestra
en la Figura 4.10. Para estas mediciones se utilizó el Highspeed AD/DA card. Con la placa de
acoplamiento en DC descripta en la sección 3.2.2, la interfaz analógica del DE-li comienza a afectar
la transferencia en frecuencias superiores a los 500 kHz, motivo por el cual se realizaron pruebas
hasta dicho ĺımite. Este rango de frecuencias resulta adecuado para las aplicaciones abordadas en
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Figura 4.9: Medición de ruido con Lock-in en DE1-SoC a medida que aumenta el tiempo de inte-
gración

esta tesis. En caso de requerirse una extensión hacia frecuencias mayores, seŕıa necesario rediseñar
la etapa analógica, como se detalla en la sección correspondiente; sin embargo, esta mejora escapa
al alcance de los objetivos planteados. En todos los casos las tolerancias de los componentes pasivos
utilizados fue del 1%.

Carga pasiva diferencial RC fc = 7, 95kHz

Primero se probó el sistema con un circuito RC diferencial con R = 10 kΩ y C = 1nF como
el que se muestra en la Figura 4.10. Ambos sistemas (CALI y LI) se configuraron para funcionar
con N = 512 ciclos de señal. La función de transferencia obtenida para el sistema con los distintos
métodos, junto con la esperada de la teoŕıa puede verse en la Figura 4.11, sobre la que pueden
sacarse algunas conclusiones:

Con el procesamiento LI y el procesamiento CALI se obtienen exactamente los mismos resulta-
dos, como se predijo en la sección 2.4.

La frecuencia de corte a -3 dB del filtro formado por este circuito RC está dada teóricamente
por la ecuación 4.1.

fc =
1

2πR2C
≈ 7,95 kHz (4.1)

Examinando la función de transferencia, la frecuencia de corte puede determinarse como 7,956
kHz con el SR865 y 7,972 kHz con el procesamiento de FPGA, un error de aproximadamente 0,2%
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Figura 4.10: Circuito de pruebas

Figura 4.11: Función de transferencia de una carga RC medida con diferentes métodos
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Figura 4.12: Función de transferencia de una carga RC medida con diferentes métodos

considerando la medida por el SR865 como el valor real de esta frecuencia de corte.

En el Cuadro 4.8 se muestran los valores medios, mı́nimos y máximos del error cometido al
estimar la magnitud y la fase del sistema con el procesamiento en DE1-SoC, considerando como
valor verdadero de esta función de transferencia tanto los valores teóricos como los obtenidos con
el SR865. Tanto los valores de errores de fase como de magnitud se mantienen bastante por debajo
del 1% para este rango de frecuencias.

Carga pasiva diferencial RC fc = 117kHz

El segundo circuito ensayado es idéntico al de la Figura 4.10 pero con R = 680Ω y C = 1nF.
La función de transferencia obtenida para el sistema puede verse en la Figura 4.12. Los resultados
con algoritmo CALI y LI son idénticos como en la figura anterior, por lo que se han omitido en
esta ocasión y se resumen dentro de ((Datos medidos (DE1-SoC))).

La frecuencia de corte de un filtro como éste tiene un valor teórico de 117 kHz. Con el SR865
esta frecuencia de corte se puede estimar en 106 kHz, mientras que con el procesamiento en DE1-
SoC se puede estimar en 115 kHz. Esto supone un error del 8% tomando al valor del SR como
verdadero, o de 1,7% considerando la diferencia con el valor teórico.

En el Cuadro 4.8 se muestran los valores medios, mı́nimos y máximos del error cometido en la
estimación de la magnitud y fase de la transferencia con el procesamiento en DE1-SoC, considerando
como valor verdadero tanto los valores teóricos como los obtenidos con el SR865. Para este rango de
frecuencias los errores cometidos frente al procesamiento con el SR865 tienen valores un poco más
elevados, cerca del 2%, aunque los valores de errores frente a la transferencia teórica se mantienen
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Cuadro 4.8: Resumen de diferencias de medidas entre teoŕıa, procesamiento en dispositivo DE1-SoC
(DE-li) y SR865 para experimentos con carga RC diferencial

Experimento
Diferencias entre
teoŕıa y DE1-SoC

Diferencias entre
SR865 y DE1-SoC

fc = 7, 95 kHz
0 < f < 125 kHz

Amplitud: Media: 0, 0028 (0, 2759%)
Mı́nima: 0, 000066 (0, 0066%)
Máxima: 0, 0072 (0, 7163%)

Amplitud: Media: 0, 0009 (0, 0857%)
Mı́nima: 0, 0000 (0, 0000%)
Máxima: 0, 0038 (0, 3841%)

Fase: Media: 0, 41◦ (0, 1130%)
Mı́nima: 0, 0006◦ (0, 0002%)
Máxima: 1, 0191◦ (0, 2831%)

Fase: Media: 0, 53◦ (0, 1481%)
Mı́nima: 0, 0002◦ (0, 0001%)
Máxima: 1, 2117◦ (0, 3366%)

fc = 117 kHz
0 < f < 500 kHz

Amplitud: Media: 0, 0026 (0, 2635%)
Mı́nima: 0, 000008 (0, 0008%)
Máxima: 0, 0071 (0, 7099%)

Amplitud: Media: 0, 0209 (2, 0939%)
Mı́nima: 0, 000003 (0, 0003%)
Máxima: 0, 0304 (3, 0423%)

Fase: Media: 1, 43◦ (0, 3976%)
Mı́nima: 0, 0013◦ (0, 0004%)
Máxima: 2, 66◦ (0, 7381%)

Fase: Media: 4, 87◦ (1, 3514%)
Mı́nima: 0, 0027◦ (0, 0008%)
Máxima: 7, 59◦ (2, 1080%)

por debajo del 1%.

Para ambos rangos de frecuencia, los errores en la determinación de la transferencia son sig-
nificativamente menores al 1% en comparación con los valores teóricos esperados. En el rango de
frecuencias más bajas, los errores, al contrastarlos con el Lock-in comercial, también se mantienen
por debajo del 1%, mientras que en el rango de frecuencias más altas son algo mayores. Esto podŕıa
atribuirse a las diferencias en las etapas analógicas de los dispositivos. En las frecuencias de interés
para la aplicación más exigente de esta tesis (en torno a 100 kHz), los errores se encuentran signi-
ficativamente por debajo del 1%, por lo que se puede concluir que el sistema desarrollado parece
ser adecuado para el propósito de esta investigación

4.4. Implementación del sistema en Red Pitaya

Aunque el principal objetivo de esta tesis es el desarrollo de las aplicaciones propuestas en la
introducción, la disponibilidad de un sistema Red Pitaya y el avance logrado en la simplificación de
esquemas de procesamiento de señales en este tipo de dispositivos ha generado un interés adicional
en el desarrollo de sistemas de detección coherente de señales dentro de esta nueva arquitectura.
Por esta razón, en esta etapa del trabajo se dedicaron esfuerzos a implementar estos sistemas en la
plataforma Red Pitaya.

Para migrar el sistema de Lock-in a esta plataforma se partió del esquema reconfigurable de
procesamiento de señales (ver sección 3.5). El diagrama general es similar al de la plataforma DE1-
SoC (ver figura 4.1), y el código RTL que comanda el Lock-in puede reutilizarse directamente. Por
simplicidad se ha implementado el sistema LI, pero si se quisiera mejorar su eficiencia temporal



4.4. IMPLEMENTACIÓN DEL SISTEMA EN RED PITAYA 97

se podŕıa implementar el sistema CALI, siguiendo el mismo esquema desarrollado previamente. El
código generado es abierto y esta disponible en [116]. En la Figura 4.13 se presenta un diagrama en
bloques del sistema, generado por la herramienta Vivado. A continuación, se describe brevemente,
destacando las diferencias entre este y el Lock-in implementado en la DE1-SoC. Para diferenciar
ambos sistemas, se utilizarán en adelante las siglas DE-li y RP-li.

4.4.1. Fuente de datos y conversor digital analógico

Este módulo puede verse en detalle en la Figura 4.14, y engloba los controladores del ADC, la
fuente de referencias y la señal simulada. Una diferencia importante entre el DE-li y el RP-li es
que este último ya tiene los ADC acoplados en continua, por lo que no fue necesaria una etapa
de acondicionamiento de señal como la descripta en la sección 3.2.2, y que estos conversores son
single-ended en lugar de diferenciales. En esta configuración el ADC opera siempre en su máxima
frecuencia de reloj de 125 MHz.

Para generar las señales de referencia y de las señales digitales para simulación se ha utilizado
el IP dds-compiler, que genera formas de onda sinusoidales mediante el método de truncamiento
de fase (ver sección 3.3.3.2). En este sistema no se ha agregado una fuente aleatoria para simular el
ruido, pero podŕıa hacerse con relativa facilidad adaptando los módulos RTL correspondientes del
DE-li. Un multiplexor controlado por la etapa de control permite seleccionar a la señal proveniente
del ADC o a la señal simulada como salidas de este módulo, que son a su vez las entradas del
módulo Lock-in. En simultaneo con la señal de referencia se genera la señal de start, cada vez que
esta pasa por 0 (equivalente a la señal sinc de DE-li). De esta forma se le señaliza al Lock-in el
inicio de cada ciclo, manteniendo la sincronización.

Para generar las señales de excitación del Lock-in se aprovecho el DAC integrado en la plata-
forma Red Pitaya. Al igual que en el caso del ADC, los DAC de la plataforma Red Pitaya ya están
acoplados en continua y operan a 125 MHz, por lo que no se necesito de hardware adicional para
su incorporación al sistema. Como el ADC opera a 125 MHz se requeriŕıa mucha capacidad de
memoria para analizar las formas de onda desde la etapa de control cuando las señales generadas
están en el orden de los Hz o unos pocos kHz. Es por eso que se agregó al sistema un módulo
decimador, idéntico al descripto en la sección 3.5.2.

Figura 4.13: Diagrama en bloques del sistema Lock-in en Red Pitaya (RP-li)
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Figura 4.14: Módulo de fuente de datos en RP-li

Figura 4.15: Módulo de Lock-in en RP-li

4.4.2. Lock-in

El RTL del Lock-in ya desarrollado se adapta directamente a la nueva arquitectura. La Figura
4.15 muestra su interfaz de entradas y salidas, donde se destacan las entradas de señal, referencia
y sincronización (start), que provienen del módulo de fuente de señal, aśı como las señales de
reset y enable, que provienen de la etapa de control. Además, se incluye la cantidad de ciclos
a promediar en el filtro MAF (Nma), que figura como parameter in 1, y la cantidad esperada de
puntos por ciclo de señal (M), representada con parameter in 0. Las salidas en fase y cuadratura
de 64 bits se exportan hacia la etapa de control, junto con la señal de finalización, y la bandera que
avisa que el módulo esta listo para procesar, siguiendo los lineamientos de la sección 3.5. Una señal
auxiliar datos promediados lleva la cuenta de la cantidad de muestras que se han promediado en
el filtro MAF, para ajustar variaciones de la cantidad de puntos por ciclo que se generan en el
módulo de fuente de señal, como consecuencia del método de generación por truncamiento de fase.
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4.4.3. Control del sistema

El controlador del sistema funciona desde el microprocesador de la Red Pitaya, que porta un
sistema operativo Linux. Su operación es muy similar a la descripta en secciones anteriores (ver
secciones 3.5 y 4.2.2) por lo que no se profundizará aqúı sobre este tema. Los parámetros que debe
controlar el sistema RP-li son:

Nma: Ciclos de promediación en el filtro MA.

frec dac: Frecuencia de las señales de excitación.

frec ref: Frecuencia de las señales de referencia.

sel: Selección de fuente de los datos (0: simulación, 1: ADC).

decimator: Valor de decimación K.

decimator method: Método de decimación (0: descartar muestras, 1. promedio lineal).

Programas escritos en C++ controlan la operación en el Linux de la Red Pitaya. Estos pueden
ser accedidos usando conexión ssh desde una computadora host, que a su vez pueden ser utilizados
desde programas en Python, simplificando la operación del RP-li, en forma análoga a lo descripto
para el DE-li. En etapas futuras de este desarrollo se contempla añadir al sistema una interfaz de
usuario tipo Servidor Web, como la descripta para el DE-li en la sección 4.2.2.2.

4.5. Resultados en Red Pitaya

4.5.1. Uso de recursos y temporización

El sistema RP-li se implementó en la plataforma Red Pitaya, cumpliendo con las especificaciones
temporales dadas por sus entradas y salidas analógicas (125 MHz). La máxima frecuencia a la que
puede operar el reloj es de 157 MHz y el uso de recursos se muestra en el Cuadro 4.9, donde se ve
que hay recursos de sobra para implementar más canales de detección Lock-in u otros elementos
de interés.

4.5.2. Mediciones de ruido

Para medir los efectos del sistema sobre el ruido se replicaron las medidas efectuadas en la
sección 4.3.3.3, pero ahora para el sistema RP-li. En esta ocasión se generó una señal sinusoidal de
fs = 1 MHz dentro de la FPGA, se exteriorizó mediante el DAC y luego se midió con el ADC. Esta
señal fue sometida a procesamiento Lock-in con filtro MA, para valores crecientes de N , y para
cada N se tomó la desviación estándar de la amplitud a partir de 100 iteraciones. En la Figura
4.16 se muestran los resultados de estas medidas, junto con los valores teóricos esperados de la
ecuación 2.34. Es interesante notar que para valores bajos y medios de N las medidas se asemejan
mucho a lo predicho por esta ecuación pero, para valores de N más elevados la ecuación predice
una reducción de ruido mayor a la lograda en la práctica. Esto es porque los efectos del ruido de
cuantización imponen un ĺımite a la reducción de ruido, como fuera predicho en la sección 2.2.6.

Para el tiempo de integración más largo de los ensayados en esta sección (N = 4096) la desvia-
ción estándar de las mediciones de tensión para la señal generada por el DAC y muestreada con
el ADC es de 11, 1µV, frente a una señal de 965 mV de amplitud. Es decir que el sistema puede
detectar variaciones de tensión mayores a 11,5× 10−6.
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Cuadro 4.9: Utilización de recursos para el RP-li

Recurso Cantidad Usado Porcentaje

Slice LUTs 17600 3832 21,7%
Slice Registers 35200 7316 20,78%

Slice 4400 2187 49,7%
LUT as Logic 17600 3746 21,3%

LUT as Memory 6000 86 1,4%
Block RAM Tile 60 3.5 5.8%

DSPs 80 2 2.5%
Bonded IOB 100 73 73%

Bonded IOPADs 130 130 100%
IBUFDS 96 3 3.1%
ILOGIC 100 14 14%
OLOGIC 100 18 18%

BUFGCTRL 32 4 12,5%
MMCME2 ADC 2 1 50%

4.5.3. Medición de transferencias conocidas

En forma similar a lo desarrollado en la sección 4.3.3.4, se probó el sistema RP-li midiendo
algunas funciones de transferencia conocidas. El circuito utilizado para estas mediciones es similar
al mostrado en la Figura 4.10, con la salvedad de que la etapa analógica de la plataforma Red Pitaya
utiliza conversores en configuración single-ended, por lo que tanto las transferencias medidas como
la conexión al SR865 se adaptaron en consecuencia. Además, esta etapa analógica cuenta con
conversores acoplados en continua capaces de operar hasta 125 MHz, lo que permitió extender el
rango de prueba hasta 2 MHz, superando el ĺımite impuesto por la interfaz del sistema basado en
DE1-SoC. En todos los casos las tolerancias de los componentes pasivos utilizados fue del 1%.

Filtro pasa-bajos RC fc = 15,91kHz

Primero se probó el sistema con un circuito RC pasa-bajos con R = 10 kΩ y C = 1nF. La función
de transferencia obtenida para el sistema puede verse en la Figura 4.17, en donde se muestra también
la transferencia teórica esperada. Estas medidas se realizaron con N = 512 ciclos de promediación
para cada frecuencia ensayada.

Los valores medios, máximos y mı́nimos del error cometido por el procesamiento en RP-li, tanto
para la magnitud como para la fase de la transferencia, frente a la teoŕıa y los valores obtenidos
con el SR865 se muestran en el Cuadro 4.10. En este rango de frecuencias los errores se encuentran
por debajo del 1%, sin importar que valor se tome como verdadero.

La frecuencia de corte de este filtro es teóricamente igual a fc = 15, 91 kHz. Con el procesamiento
en RP-li puede medirse en 15,89 kHz, mientras que el procesamiento del SR865 resulta en una
frecuencia de corte de 15,73 kHz. Esto representa un error de 0,8% tomando el valor del SR865
como valor verdadero de esta frecuencia de corte.

Filtro pasa-altos RC, con fc = 23, 4kHz

El segundo circuito ensayado es idéntico al de la primera prueba, pero con los componentes
R y C invertidos, de forma tal de formar un filtro pasa-altos. Los valores seleccionados para los
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Figura 4.16: Medición de ruido con RP-li a medida que aumenta el tiempo de integración

Figura 4.17: Función de transferencia de una carga R = 10 kΩ y C = 1nF con RP-li
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Figura 4.18: Función de transferencia de un filtro RC pasa-altos, con R = 680Ω y C = 10nF,
medida con RP-li

componentes fueron de R = 680Ω y C = 10nF, de forma tal que la frecuencia de corte esté en
aproximadamente 23,4 kHz. Los resultados pueden verse en la Figura 4.18

Los errores medios mı́nimos y máximos de las mediciones de amplitud y fase de la transferencia
se presentan en el Cuadro 4.10. En este rango de frecuencias el procesamiento en RP-li resulta más
parecido a la teoŕıa que el del SR865. De todas maneras el error frente a ambos métodos de medida
se mantiene en valores menores al 1%, con algunas excepciones en frecuencias particulares.

La frecuencia de corte de este filtro es teóricamente igual a fc = 23, 4 kHz. Con el procesamiento
en RP-li puede medirse en 22,9 kHz, mientras que el procesamiento del SR865 da una frecuencia de
corte de 20,1 kHz, un error del 8% considerando como verdadero valor al obtenido por el SR865,
o del 2% frente a los valores teóricos.

Filtro pasa-bajos RC fc = 234kHz

Como tercer circuito se ensayó un filtro RC igual al de la primera prueba, pero con componentes
R = 680Ω y C = 1nF, de forma tal que la frecuencia de corte esté en aproximadamente 234 kHz.
Los resultados pueden verse en la Figura 4.19

Los errores medios, mı́nimos y máximos de la amplitud y fase de la transferencia se muestran
en el Cuadro 4.10 donde se ve nuevamente que los valores obtenidos con el RP-li resultan más
parecidos a la teoŕıa que los obtenidos con el SR865.

La frecuencia de corte teórica de este filtro es de aproximadamente 234 kHz. Con el SR865
esta frecuencia de corte se puede estimar en 213 kHz y con el RP-li 250 kHz, un error del 17%
considerando como verdadero valor al obtenido por el SR865, o del 6% frente al valor teórico.
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Figura 4.19: Función de transferencia de una carga R = 680Ω y C = 1nF con RP-li

4.6. Comparación de DE-li y RP-li

4.6.1. Aspectos generales

Los sistemas desarrollados en este caṕıtulo comparten muchas caracteŕısticas y presentan algu-
nas diferencias importantes, aunque ambos resultan adecuados para las aplicaciones planteadas en
esta investigación. El procesamiento en FPGA para cada dispositivo es bastante similar, aunque se
observan diferencias de implementación debido a las variaciones entre los fabricantes. La interfaz
de control de usuario y los modos de funcionamiento se encuentran en un estado más avanzado
para el caso del DE-li. Por ejemplo, en esta etapa del desarrollo, el DE-li tiene la posibilidad de
implementar los cálculos mediante algoritmo CALI o algoritmo LI, mientras que el RP-li realiza
los cálculos directamente mediante algoritmo LI.

Las principales diferencias de ambos dispositivos, sin embargo, están dadas por sus etapas
analógicas. La plataforma DE1-SoC, con su placa de adquisición de alta frecuencia Highspeed AD-
DA, utilizada en el desarrollo del DE-li incorpora por diseño una etapa de acoplamiento AC, que
recorta toda señal por debajo de 1 MHz. Para las aplicaciones apuntadas por esta investigación se
debió adaptar esta etapa mediante un circuito propio de acoplamiento en CC (ver sección 3.2.2).
El resultado es un ADC con entrada diferencial, con una etapa de acondicionamiento analógica
propia diseñada para esta aplicación. El RP-li, por otro lado, tiene entradas single-ended, y viene
acoplado en DC por diseño, por lo que no hizo falta una etapa adicional de acondicionamiento.
Esto implica una mayor posibilidad de reproducibilidad para el RP-li. Ambos ADCs tienen 14 bits
de resolución por lo que no se aprecian diferencias importantes en el ĺımite de reducción de ruido
mediante Lock-in dado por el error de cuantización de las señales.

La medición de transferencias conocidas con ambos dispositivos dio resultados similares con
errores menores al 1%, comparando con las transferencias teóricas y contrastado con un Lock-
in comercial SR865, para frecuencias hasta 125 kHz. Los resultados en este intervalo dieron un
poco mejor para el caso del DE-li. Para frecuencias más altas, las mediciones obtenidas con ambos
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Cuadro 4.10: Resumen de diferencias de medidas entre teoŕıa, procesamiento en Red Pitaya y SR865
para experimentos con carga RC.

Experimento
Diferencias entre

teoŕıa y Red Pitaya
Diferencias entre

SR865 y Red Pitaya

fc = 15, 91 kHz
0 < f < 125 kHz

Amplitud: Media: 0, 0046 (0, 46%)
Mı́nima: 0, 000015 (0, 0015%)
Máxima: 0, 006211 (0, 6212%)

Amplitud: Media: 0, 0045 (0, 45%)
Mı́nima: 0, 000011 (0, 0011%)
Máxima: 0, 006846 (0, 6846%)

Fase: Media: 0, 9995◦ (0, 2776%)
Mı́nima: 0, 0048◦ (0, 0013%)
Máxima: 1, 1681◦ (0, 3245%)

Fase: Media: 0, 6661◦ (0, 1850%)
Mı́nima: 0, 03698◦ (0, 0103%)
Máxima: 0, 9189◦ (0, 2553%)

fc = 23, 4 kHz
(Pasa-altos)

0 < f < 500 kHz

Amplitud: Media: 0, 0021 (0, 2073%)
Mı́nima: 0, 0000 (0, 0000%)
Máxima: 0, 0090 (0, 9038%)

Amplitud: Media: 0, 0059 (0, 5925%)
Mı́nima: 0, 0000 (0, 0000%)
Máxima: 0, 0516 (5, 1578%)

Fase: Media: 0, 1711◦ (0, 0475%)
Mı́nima: 0, 0000◦ (0, 0000%)
Máxima: 0, 7976◦ (0, 2216%)

Fase: Media: 1, 8422◦ (0, 5117%)
Mı́nima: 0, 2098◦ (0, 0583%)
Máxima: 5, 3585◦ (1, 4885%)

fc = 234 kHz
0 < f < 2 MHz

R: Media: 0, 0182 (1, 8237%)
Mı́nima: 0, 0008 (0, 0826%)
Máxima: 0, 0327 (3, 2657%)

R: Media: 0, 0352 (3, 5187%)
Mı́nima: 0, 0005 (0, 0490%)
Máxima: 0, 0665 (6, 6540%)

Fase: Media: 2, 2788◦ (0, 6330%)
Mı́nima: 0, 6949◦ (0, 1930%)
Máxima: 2, 6504◦ (0, 7362%)

Fase: Media: 2, 6556◦ (0, 7377%)
Mı́nima: 0, 4291◦ (0, 1192%)
Máxima: 4, 1090◦ (1, 1414%)

dispositivos resultan bastante similares a la teoŕıa. Tanto las medidas con el RP-li como con el
DE-li fueron más cercanas a la teoŕıa que las obtenidas con el Lock-in comercial SR865. El RP-li
mostró un rendimiento ligeramente superior en frecuencias altas, probablemente debido a su etapa
analógica optimizada de fábrica. Además, debido a su ADC de mayor velocidad (125 MHz frente a
65 MHz) el RP-li tiene la capacidad de medir señales de frecuencias más elevadas.

La máxima frecuencia de reloj que puede alcanzarse es mayor para el caso del DE-li en su
configuración CALI (216,54 MHz), y los recursos utilizados en la FPGA son un poco menores para
el caso del DE-li, que se encuentra mejor optimizado e incluso incorpora más funcionalidades.

El cuadro comparativo 4.11 resume algunas de las caracteŕısticas de los dispositivos desarrolla-
dos.
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Cuadro 4.11: Comparación de los dispositivos desarrollados

Caracteŕıstica DE-li RP-li

Acondicionamiento analógico Diseño propio De fábrica

Entrada ADC Entrada diferencial Entrada single-ended

Resolución ADC 14 bits 14 bits

Interfaz de usuario
Servidor Web

HAL en c++/ Python
HAL en c++/ Python

Fabricante FPGA Intel-Altera AMD-Xilinx

Software de diseño Quartus Prime Vivado

Máxima frecuencia de operación 216,54 MHz 157 MHz

Utilización de celdas lógicas 32% 49,7%

Error medio en R intervalo
0 < f < 125 kHz

Teoŕıa: 0,28%
SR865: 0,09%

Teoŕıa: 0,46%
SR865: 0.46%

Error medio en R intervalo
0 < f < 500 kHz

Teoŕıa: 0,26%
SR865: 2,11%

Teoŕıa: 0,21%
SR865: 0,6%

Error medio en R intervalo
0 < f < 2 MHz

Teoŕıa: -
SR865: -

Teoŕıa: 1,8%
SR865: 3,5%

4.6.2. Mediciones en f=100 kHz

Para evaluar la capacidad de los sistemas desarrollados para la principal aplicación en la que
se inscribe este trabajo de investigación (la detección de nanopart́ıculas ferromagnéticas mediante
tomograf́ıa magnética) se muestran en la tabla 4.12 los niveles de ruido obtenidos utilizando el
DE-li, el RP-li y el SR865 a una frecuencia de 100 kHz, que es la apuntada por esta aplicación.
Para cada dispositivo se generó una señal de la amplitud indicada en la tabla, y se midió mediante
Lock-in utilizando distintas constantes de tiempo. Esta operación se repitió 100 veces, y se tomó la
desviación estándar de las medidas como estimador del error cometido. A partir de esta medida se
puede determinar cual es la menor variación de tensión detectable por el dispositivo.

La tabla 4.12 muestra que tanto el DE-li como el RP-li pueden detectar variaciones de tensión
muy pequeñas, de algunos µV en señales de aproximadamente 1V y 500 mV de amplitud, lo cual a
priori lo hace apropiado para la aplicación de Tomograf́ıa Magnética. También se observa el ĺımite
en la precisión de los instrumentos, dados principalmente por el error de cuantización, como fuera
predicho en secciones anteriores. Además, es interesante que ambos sistemas llegan a medir con
valores de error comparables, e incluso mejores, a los del SR865, un Lock-in comercial de elevado
costo.
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Cuadro 4.12: Errores cometidos al estimar la amplitud de una señal de 100 kHz con los dispositivos
desarrollados y con un Lock-in comercial. Los valores de la columna ((Mı́nima variación detectable))
están expresados en unidades ×10−6.

Dispositivo
Constante de

tiempo
Amplitud

Desviación
estándar (σV ) [µ V]

Mı́nima variación
detectable σV

V [×10−6]

10 µs 284 306
320 µs 61 66
640 µs 41 44
1,28 ms 927 mV 22 23
5,12 ms 8 8
10,24 ms 8 8

DE-li 500 ms 7 7
10 µs 37 840
320 µs 8,6 195
640 µs 5,5 125
1,28 ms 44 mV 2,9 65
5,12 ms 1,2 27
10,24 ms 0,7 15
500 ms 0,4 9

10 µs 182 357
320 µs 13 25
640 µs 11 22
1,28 ms 509 mV 8 15
5,12 ms 7 13
10,24 ms 7 13

RP-li 500 ms 6 11
10 µs 10,2 221
320 µs 6,6 143
640 µs 5,2 113
1,28 ms 46 mV 3,5 76
5,12 ms 2,2 47
10,24 ms 1,3 28
500 ms 1 21

1 µs 98 490
100 µs 14 70

SR865 10 ms 200 mV 11 55
100 ms 8 40
1 s 7 35
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4.7. Conclusiones

En este caṕıtulo se ha mostrado cómo los sistemas de procesamiento de señales presentados
en el caṕıtulo 3 se pueden aplicar para implementar sistemas de detección coherente con diversos
dispositivos SoC-FPGA. Se desarrollaron dos dispositivos, denominados DE-li y RP-li, que presen-
tan caracteŕısticas similares a los modelos comerciales, pero con la ventaja de poder ser fabricados
utilizando elementos de software y hardware libre. El desarrollo completo de estos sistemas ha sido
documentado, es de código abierto y está disponible en [115] y [116].

El sistema DE-li permitió verificar experimentalmente la equivalencia teórica entre el algoritmo
LI, que utiliza un filtro de media móvil de N ciclos, y el algoritmo CALI, que promedia coheren-
temente N ciclos antes de aplicar un Lock-in de 1 ciclo a la señal promediada, como se describe
en el caṕıtulo 2. Este enfoque permitió mejorar la eficiencia temporal de los algoritmos de Lock-in,
trasladando el cuello de botella de la implementación desde una multiplicación a una simple adición.

Ambos sistemas fueron evaluados mediante mediciones de ruido, y los resultados obtenidos
muestran una excelente concordancia con los valores teóricos desarrollados en el caṕıtulo 2. Además,
los sistemas fueron probados midiendo transferencias conocidas, con errores generalmente menores
al 1% en comparación tanto con los valores teóricos como con las mediciones realizadas por el
Lock-in comercial SR865. Aunque ambos sistemas ofrecen mediciones satisfactorias en los rangos
de frecuencia ensayados, el DE-li está mejor optimizado para aplicaciones hasta 125 kHz, mientras
que el RP-li es más adecuado para mediciones por encima de ese rango. Es interesante destacar que
no se observaron diferencias significativas en la calidad de las mediciones obtenidas con los sistemas
desarrollados y el Lock-in comercial SR865, que es un equipo considerablemente más costoso y
robusto.

En caṕıtulos posteriores, el sistema desarrollado se empleará para el desarrollo de las aplicaciones
de interés de este trabajo de investigación.
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Aplicaciones

5.1. Tomograf́ıa de permeabilidad magnética

La tomograf́ıa de permeabilidad magnética (MIT, del inglés magnetic induction tomography)
permite mapear, sin contacto y en forma no invasiva, las propiedades electromagnéticas pasivas
(PEP) de un objeto mediante la medición de la inductancia mutua entre pares de bobinas colo-
cadas alrededor de un peŕımetro [32], [33]. La MIT es sensible a las tres propiedades PEP de un
objeto: conductividad eléctrica, permitividad dieléctrica y susceptibilidad magnética (σ, ϵ y χm res-
pectivamente). Esta última es una constante de proporcionalidad adimensional que indica el grado
de sensibilidad a la magnetización de un material influenciada por un campo magnético externo.

En el contexto de la hipertermia magnética se observa que existe una diferencia de varios
ordenes de magnitud entre la χm de los tejidos biológicos y la χm de coloides terapéuticos de las
nanopart́ıculas (NPs) inyectadas en tumores. En ausencia de NPs, los tejidos biológicos tienen una
χm del orden de 10−6 [34], mientras que se espera que la susceptibilidad de una dosis terapéutica de
NPs de óxido de hierro esté en el rango de 10−4 a 10−3 [35]. Por lo tanto, ajustando la selectividad
de MIT para la susceptibilidad magnética, podŕıa emplearse esta técnica para detectar la presencia
de NPs.

Esta técnica consiste en inyectar tensión alterna en bobinas excitadoras y medir la tensión
inducida en bobinas sensoras. Una estimación de los parámetros de operación de un equipo como
este ya se ha llevado a cabo en la introducción (sección 1.3.2.2). En este análisis se llegó a la
conclusión de que excitar a las espiras con tensiones de 100 kHz constituye una buena solución de
compromiso entre una frecuencia de operación lo suficientemente alta para efectuar la medición, y
una lo suficientemente baja para despreciar los términos no deseados, provocados por σ y ϵ, y es la
frecuencia objetivo que se tomará en esta implementación. Además el análisis llevado a cabo estima
que se deben poder detectar variaciones de tensión del orden de 10−6, que se estiman posibles con
los dispositivos diseñados.

Esta técnica ha sido utilizada en una amplia gama de aplicaciones, principalmente en procesos
industriales, pruebas no destructivas y obtención de imágenes biomédicas. En este último campo,
la tomograf́ıa de mutua inductancia se ha desarrollado para obtener imágenes de conductividad,
particularmente para mapear la conductividad de tejidos, facilitando la evaluación de accidentes
cerebrovasculares hemorrágicos [117]. Por otro lado, la obtención de imágenes de permeabilidad
ha sido explorada principalmente en entornos industriales, destacándose aplicaciones como la ins-
pección de la integridad de barras de acero en estructuras de concreto y de tubeŕıas metálicas en
la industria del petróleo y gas [118], [119], [120], [121]. También se ha utilizado para reconstruir
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imágenes de permeabilidad magnetostática 3D, logrando estimar la distribución de permeabilidad
en objetos de prueba [122] y para reconstruir la permeabilidad magnética de materiales ferro-
magnéticos mediante imágenes de diferencia de frecuencia [123]. Como se ha mencionado en la
introducción (sección 1.3.2.1), un buen resumen de estas técnicas está disponible en [36]. Según
la literatura revisada, este trabajo, junto con el presentado en [23], constituye el primer diseño
de tomograf́ıa magnética optimizado espećıficamente para obtener imágenes de permeabilidad en
aplicaciones biomédicas.

Esta propuesta ofrece una solución más sencilla y económica para evaluar la persistencia del
material magnético en comparación con tecnoloǵıas más costosas como la Tomograf́ıa Computari-
zada (TC) [124], la Imágenes por Resonancia Magnética (IRM) [125], la Imágenes por Part́ıcu-
las Magnéticas (MPI) [126], las mediciones de relaxometŕıa [127], la tomograf́ıa magnetoacústica
(MAT) [128], la tomograf́ıa por emisión de fotón único (SPECT) y la tomograf́ıa por emisión de
positrones (PET) [129]. A diferencia de la TC, esta tecnoloǵıa no utiliza radiación ionizante y, a
diferencia de SPECT y PET, el material magnético se detecta sin necesidad de etiquetado. Además,
un sistema MIT puede implementarse en dispositivos portátiles y no invasivos, una caracteŕıstica
crucial para su combinación con tratamientos de hipertermia oncológica. El sistema diseñado tam-
poco requiere una preparación especial de la muestra y permite una interpretación rápida de los
resultados sin necesidad de experiencia especializada.

En esta sección se describirá el diseño del tomógrafo magnético, que se implementó a partir
de un modelo previo desarrollado en el grupo de trabajo y publicado en [23]. Seguidamente, se
mostrará la incorporación de las herramientas desarrolladas en esta investigación al equipo, para
luego verificar la operación del conjunto con medidas de un phantom; un objeto artificial que se
utiliza para calibrar, probar y evaluar el rendimiento de los sistemas de imagen. Los detalles de la
preparación del phantom están más allá de las pretensiones de este texto pero pueden encontrarse
en [23]. Los resultados preliminares de esta sección están disponibles en [130] y [53], mientras que
la publicación de los resultados finales está prevista para trabajos futuros.

5.1.1. Diseño del Tomógrafo Magnético

Una matriz t́ıpica de inducción magnética está compuesta por varias espiras inductivas, distri-
buidas equitativamente alrededor de una región circular de imagen, como se muestra en la Fig. 5.1.
El procedimiento de medición consiste en excitar una de las bobinas con una corriente alterna y
detectar la tensión inducida en las bobinas restantes. Cuando se coloca un objeto en la región de
imagen, sus propiedades modifican el campo magnético detectado por las bobinas no excitadas. El
procedimiento se puede repetir excitando una bobina a la vez, o rotando toda la matriz alrededor
de su centro. Para obtener imágenes en 3 dimensiones se puede trasladar la matriz a lo largo del
eje longitudinal perpendicular al plano de la matriz, dando como resultado una región de imagen
ciĺındrica.

Existen una serie de dificultades asociadas a la medición de los cambios en la tensión inducida
en las espiras sensoras causadas por el objeto de interés. La primera de ellas es que los valores de
variaciones ∆V

V para bobinas coaxiales son pequeños, en el orden de los 10−4. Esta situación se
agrava por el hecho de que la tensión V es mucho mayor en las bobinas de detección que están
ubicadas más cerca de la bobina excitada. Por ejemplo, en una disposición circular simétrica, como
se muestra en la Figura 5.1 A, la tensión inducida en la bobina 2 es más de 10 veces mayor que la
inducida en la bobina 5 [123]. Este es un problema t́ıpico en la tomograf́ıa por inducción, para el
cual se han propuesto varias soluciones, como el uso de gradiómetros [131] o magnetómetros tipo
fluxgate [132]. Sin embargo, el alto rango dinámico del dispositivo Lock-in desarrollado durante
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Figura 5.1: A) Matriz de ocho espiras con un objeto de interés en la región de imagen. B) Simulación
estática utilizada para estimar la redistribución de la densidad de flujo (software de visualización
Vizimag versión 3.185) cuando se excita la espira 1 y se coloca un escudo de alta permeabilidad en
la periferia. C) Reconstrucción tomográfica a partir de las tensiones detectadas cuando se aplica
tensión de corriente alterna (AC) a cada bobina en secuencia [23].

este trabajo de investigación permite realizar estas mediciones utilizando bobinas simples.

Una segunda dificultad instrumental surge del hecho de que las imágenes se reconstruyen uti-
lizando la diferencia entre dos mediciones que no se pueden registrar simultáneamente, en lo que
comúnmente se llama imagen por diferencia o técnica de diferencia temporal [133]. En este caso se
miden previamente las tensiones inducidas en ausencia del objeto (V0), y seguidamente se miden las
tensiones generadas en presencia del objeto. Por lo tanto, es importante que las variaciones a largo
plazo de esta tensión debido a la temperatura u otros factores externos (∆V0) no sean significativas
en comparación con las variaciones de V (∆V ). Es decir que la medición es útil solo si ∆V0 ≪ ∆V .
Por lo tanto, la minimización de la interacción térmica, mecánica y eléctrica con el entorno se vuelve
relevante para aumentar la sensibilidad. La estabilidad a largo plazo del sistema determina con qué
frecuencia deben medirse los valores de referencia V0. Aśı, una estabilidad deficiente ralentiza el
procedimiento de imagen.

El tomógrafo diseñado consta de tres partes: una matriz de bobinas de ocho canales con blin-
daje magnético, un circuito controlador para la operación controlada del campo magnético, y el
amplificador Lock-in DE-li diseñado a lo largo de esta tesis, con los circuitos que lo adaptan a esta
aplicación en particular. Para esta aplicación se ha seleccionado el DE-li por encima del RP-li por
su mejor rendimiento en las pruebas preliminares en el rango de frecuencias de interés para esta
aplicación, como se vio en la sección 4.6. El diámetro de la zona de imagen (45 mm) se adoptó de
las dimensiones de un aplicador de campo magnético AC portátil que se diseñó previamente para
el tratamiento de hipertermia oncológica asistido con nanopart́ıculas magnéticas en ratones [134],
[135]. Esta elección proporciona compatibilidad entre los casos a investigar con ambos dispositivos.
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Figura 5.2: A) Núcleo de ferrita (diámetro interior de 54,5 mm). B) Soporte impreso en PLA verde
(diámetro interior de 45 mm) con una bobina colocada. C) Montaje final, incluyendo las 8 bobinas,
antes de la instalación de los conectores LEMO y el receptáculo para las muestras [23].

5.1.1.1. Diseño del arreglo de bobinas y del circuito magnético

Las bobinas utilizadas son cuadradas y están distribuidas uniformemente alrededor del área de
imagen. Su número de vueltas supone una relación de compromiso entre el espacio requerido y
las necesidades de potencia del controlador, que impone el diámetro de los cables. El área de las
bobinas también implica una relación de compromiso entre la magnitud de la señal (acoplamiento)
y el grosor de la sección (resolución longitudinal). En el diseño final, las bobinas fueron diseñadas
con 25 vueltas de alambre de cobre aislado de 0,2 mm en dos capas, con un área de 12,5 mm x 15,8
mm y una altura de 2,6 mm. La inductancia de las bobinas es de 23µH y su resistencia es de 0,9Ω.
Para caracterizar la repetibilidad en la fabricación, cada bobina fue medida a 100 kHz, resultando
en un valor máximo de inductancia de 23, 85µH y un mı́nimo de 22, 59µH.

Para contener el flujo magnético fuera de la región de imagen se utilizó un núcleo de ferrita,
mostrado en la Figura 5.2 A (modelo TDK B64290L0730X087-N87, diámetro exterior de 87,0 mm,
diámetro interior de 54,3 mm, altura de 13,5 mm). Su alta permeabilidad relativa (2200) evita
la interacción magnética con objetos cercanos, proporcionando un camino de retorno para el flujo
fuera del área de imagen. Un soporte impreso en 3D, mostrado en la Figura 5.2 B, fue diseñado para
las bobinas. Es fácil de reproducir y, si se imprime con ácido poliláctico (PLA) común, presenta
buenas propiedades electromagnéticas [136]

El diseño con las 8 bobinas montadas se muestra en la Figura 5.2 C. La bobina excitadora está
protegida con una lámina de cobre conectada a tierra para evitar la interacción capacitiva directa
con las bobinas receptoras. Se utilizaron conectores autoacoplantes Lemo 00 y cables coaxiales de
50Ω para evitar interferencias entre canales.

5.1.1.2. Circuito controlador de campo magnético

Para aumentar la capacidad de conducción del DE-li la señal proveniente de su DAC fue reforza-
da por el circuito mostrado en la Figura 5.3. Este circuito incluye tres amplificadores operacionales
OPA350 conectados en paralelo para alcanzar una corriente máxima de ±150 mA. Un cuarto am-
plificador de retroalimentación asegura que la tensión en la bobina de excitación siga exactamente
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Figura 5.3: Circuito de control para la bobina excitadora. Se incluyen resistencias de 3, 3Ω para
igualar las salidas de los amplificadores. La red de 5, 6 kΩ/3, 3 pF se incluye para lograr estabilidad.
Alimentado por una fuente de ±3 V, este circuito funciona correctamente a 100 kHz. Proporciona
una corriente de hasta ±150 mA, suficiente para alimentar una bobina de 23µH con una tensión
sinusoidal de 2 V de valor máximo.

la salida de referencia del DE-li. El conjunto de bobinas, el circuito de control y el DE-li fueron
montados en una disposición portátil para facilitar su traslado.

En esta implementación, el circuito de control siempre está conectado a la misma bobina,
inicialmente en la posición 1. Para obtener un conjunto de mediciones, el conjunto de bobinas se
rota manualmente, de modo que la bobina de excitación se coloca en las posiciones de la 1 a la
8 en secuencia. Para cada una de estas posiciones, las otras 7 bobinas se utilizan como sensoras,
seleccionadas manualmente mediante un conmutador mecánico de baja resistencia (menos de 2,Ω).
En total se requieren 56 mediciones para cubrir todas las combinaciones posibles entre bobinas
excitadoras y sensoras distintas. Estas mediciones se pueden representar como una matriz ∆V de
8 filas y 8 columnas, donde la diagonal principal es nula, ya que no se mide una espira contra śı
misma.

5.1.1.3. Tiempos de medición

El tiempo que toman las mediciones está determinado principalmente por tres factores: el tiempo
de conmutación manual de las bobinas, el tiempo necesario para medir los valores de referencia
sin material magnético (V0), y el tiempo para medir las tensiones con material magnético. En la
práctica, se ha observado que el primer factor afecta en gran medida al procedimiento completo, por
lo que se decidió utilizar una constante de tiempo elevada para garantizar la mayor reducción posible
de ruido en el Lock-in, considerando que de todas formas la principal limitación temporal del sistema
está dada por la conmutación manual de espiras. Por este motivo, se seleccionó N = 50000 en el
filtro de media móvil del Lock-in, lo que requiere 0,5 s para obtener cada lectura, considerando
una señal de 100 kHz. Aśı, las 56 mediciones, sin considerar la conmutación de espiras, toman
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Figura 5.4: Circuitos de adaptación del tomógrafo con el DE1-li. A) Amplificador de instrumenta-
ción AD620, utilizado para adaptar la señal diferencial proveniente del DE-li a la señal single-ended
esperada por el tomógrafo. B) Circuito basado en el amplificador full-diferencial THP210 para
adaptar la salida single-ended del tomógrafo con la señal de entrada diferencial del DE-li.

aproximadamente 28 s en completarse, o el doble si se incluyen las medidas de V0.

En un desarrollo futuro se prevee reemplazar el conmutador mecánico por un multiplexor
electrónico de señales analógicas, controlado directamente por la plataforma SoC-FPGA del DE-li,
y automatizar la rotación del conjunto de bobinas utilizando una configuración mecánica simple.
Si se logran reducir estos tiempos también tendŕıa sentido reducir la constante de tiempo, ya que,
como se ha mostrado en la sección 4.6.2 promediar N = 512 ciclos de señal permite obtener medi-
ciones con casi el mismo nivel de ruido. También es posible realizar mediciones más rápidas, aunque
de menor calidad, mediante la lectura de un subconjunto de las bobinas, sacrificando resolución
espacial.

5.1.1.4. Adaptación del DE-li al tomógrafo magnético

En esta configuración, tanto la entrada (tensión de excitación) como la salida (tensión inducida
en las bobinas) son single-ended, mientras que las entradas y salidas del DE-li son diferenciales, por
lo que fueron necesarios circuitos de adaptación de las señales. Para el caso de la señal de excitación
se utilizó un amplificador de instrumentación AD620 [137], mientras que para la medición de las
señales inducidas en las bobinas se diseño un circuito basado en el amplificador full-diferencial
THP210 [138]. Ambos circuitos fueron desarrollados siguiendo los lineamientos de sus respectivas
hojas de datos, y se muestran en la Figura 5.4.

5.1.1.5. Reconstrucción

El proceso de generación de imágenes propuesto es común a otros tipos de tomograf́ıa y consta
de dos etapas: el modelado directo y el proceso de reconstrucción. El modelado directo comprende
la simulación de los fenómenos electromagnéticos basada en las ecuaciones de Maxwell con con-
diciones de contorno apropiadas. El proceso de reconstrucción, también conocido como problema
inverso, es la generación de la imagen tomográfica a partir de las mediciones y las simulaciones del
modelado directo. Este es un problema mal condicionado, para el cual existen muchos algoritmos
de reconstrucción diferentes que lo abordan desde distintas perspectivas. En este trabajo se utilizó
el método clásico de Tikhonov, cuya descripción detallada queda fuera del alcance de este texto.
Una descripción detallada de los algoritmos utilizados para la reconstrucción tomográfica a partir
de las matrices ∆V medidas puede encontrarse en [23].
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Cuadro 5.1: Estimación de la amplitud de tensión inducida y el error cometido por las mediciones
en cada espira cuando se excita la espira 1.

Espira
Detectora

N A [mV] σ [ µV]

8 83,867 33,4
64 83,994 6,4

2 256 84,014 2,0
1024 84,013 1,2
50000 84,002 0,8

8 15,070 12,8
64 15,094 3,5

3 256 15,097 1,6
1024 15,098 0,8
50000 15,098 0,6

8 8,597 13,0
64 8,610 3.7

4 256 8.612 1,4
1024 8,612 0,6
50000 8,612 0,1

8 7,437 19,2
64 7,447 4,0

5 256 7,448 1,5
1024 7,448 0,6
50000 7,448 0,2

Espira
Detectora

N A [mV] σo [ µV]

8 8,557 19,8
64 8,569 4,2

6 256 8,570 1,5
1024 8,570 0,6
50000 8,570 0,1

8 14,845 16,2
64 14,895 3,8

7 256 14,897 1,7
1024 14,898 1,0
50000 15,898 0,6

8 82,253 33,1
64 82,371 5,7

8 256 82,385 2,0
1024 82,390 1,0
50000 82,391 0,6

5.1.2. Resultados

Con el tomógrafo construido y adaptado a su operación con el DE-li se procedió a hacer algu-
nas medidas con un phantom, simulando la acción de las NP ferromagnéticas, cuya preparación se
describe en detalle en [23]. Para estas mediciones el DAC del DE-li inyecta una señal de aproxima-
damente 2 V pico a pico y la tensión inducida en las espiras se mide utilizando Lock-in con filtro
de media móvil de N = 50000 de ciclos, es decir que se promedian 0,5 s considerando una señal de
100 kHz.

5.1.2.1. Determinación del nivel de error en la medida de cada espira

Para estimar el nivel de error en la medición de las tensiones inducidas en cada espira de
detección, se colocó la espira excitadora en la posición 1 (respecto a las posiciones indicadas en
la Figura 5.1) y se tomaron 100 mediciones en cada espira detectora, variando las constantes
de tiempo. Luego, se utilizó la media de estas mediciones como estimador de su amplitud y su
desviación estándar como estimador del error en cada espira. Estos resultados se presentan en el
cuadro 5.1. Para valores grandes de N el sistema es capaz de detectar la amplitud de la señal
inducida en las espiras sensoras con muy buena sensibilidad, logrando errores por debajo del µV
en todos los casos. En estas mediciones también es posible observar la variabilidad de las tensiones
inducidas en cada espira, producto de la geometŕıa del conjunto. Por ejemplo, se aprecia que la
espira 1 induce una tensión mayor en las espiras 2 y 8, que son las más próximas espacialmente, en
comparación con el resto de las espiras.
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Figura 5.5: Cambios en la tensión inducida en espiras 2 (izquierda) y 3 (derecha) como resultado
de una tensión de excitación en la espira 1. Para cada figura se muestra, a la izquierda, la tensión
total medida durante un intervalo completo de 15 minutos y a la derecha, las variaciones de tensión
respecto al valor medio en intervalos menores de 2 minutos y medio.

5.1.2.2. Variaciones de V0 en el tiempo

Con la espira excitadora en la posición 1 y la espira sensora en las posiciones 2 y 3 se tomaron
medidas de tensión durante 15 minutos, para caracterizar los cambios en la tensión V0 en cada caso.
Estos resultados se muestran en la Figura 5.5. Si bien en periodos largos como el considerado la
tensión inducida tiene variaciones debido al entorno, en periodos cortos se mantiene razonablemente
estable.

5.1.2.3. Caracterización de las variaciones de tensión en espiras sensoras

Con la espira excitadora en la posición 1, se registró la tensión inducida en cada una de las espiras
sensoras. Se realizaron medidas durante 1 minuto (una por segundo) sin phantom, luego durante
2 minutos con el phantom ubicado en su centro geométrico y, finalmente, 1 minuto adicional sin
phantom. Posteriormente, se calculó el promedio de las tensiones medidas con y sin phantom, con lo
que se determinó la variación de tensión inducida generada por su presencia (∆V). A continuación,
se repitió el procedimiento con el phantom ligeramente desplazado hacia arriba, más cerca de la
posición 1, donde se encuentra la espira excitadora. Estos resultados se presentan en la Figura 5.6.
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Figura 5.6: Detección de variaciones de tensión en las espiras provocados por phantoms. A la iz-
quierda variaciones de tensión provocadas posicionando el phantom en el centro geométrico del área
de medidas. A la derecha variaciones de tensión provocadas posicionando el phantom ligeramente
por encima de su centro geométrico, en posición (0;0,4) respecto a un circulo de radio igual a 1.

Sobre esta se pueden extraer algunas conclusiones interesantes. En primer lugar, el cambio en
la tensión inducida en la mayoŕıa de las espiras sensoras es detectable por el sistema en ambos
casos. Además, para el caso del phantom ubicado en el centro geométrico del área de medida, estos
resultados son consistentes con los obtenidos en trabajos anteriores [23], aunque con niveles de
tensión menores. La disposición geométrica y la posición central del phantom en este caso hacen
que los cambios en la tensión inducida sean muy similares en pares de espiras ubicadas en las
posiciones 2 y 8 (V2 y V8), 3 y 7 (V3 y V7), y 4 y 6 (V4 y V6). Las diferencias observadas en el
∆V medido en las espiras 4 y 6 (V4 y V6), atribuidas a posibles defectos de fabricación, aśı como la
ausencia de cambios en las bobinas 3 y 7 (V3 y V7), son consistentes con los resultados reportados
en estudios previos. Por otro lado, cuando el phantom se ubica más cerca de la espira excitadora,
se producen mayores cambios en la tensión de la mayoŕıa de las espiras sensoras, y se pierde la
simetŕıa observada en el caso anterior.

En el cuadro 5.2 se resumen algunas caracteŕısticas de los ∆V a detectar en cada bobina
para cada experimento. Observando estos valores, junto con los resultados de las secciones 5.1.2.2
y 5.1.2.1 se observa que, para intervalos temporales pequeños, se cumple que las variaciones de
tensión debido a factores ambientales (∆V0) resultan significativamente menores a las variaciones
de tensión debido a la presencia del phantom (∆V0 ≪ ∆V ), posibilitando las mediciones.
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Experimento 1 Experimento 2

Espira [posición] V [mV] ∆V [µV] ∆V
V [ %] V [mV] ∆V [µV] ∆V

V [ %]

2 84.36 -5.6 -0.006 84.06 -11.8 -0.014
3 14.94 0.0 0 15.22 5.2 0.032
4 8.46 2.1 0.02 8.70 5.3 0.061
5 7.80 3.3 0.04 7.41 3.2 0.043
6 8.93 2.6 0.03 8.53 1.3 0.023
7 15.25 0.0 0 14.88 0.0 0
8 82.76 -5.5 -0.006 82.46 -5.5 -0.006

Cuadro 5.2: Cambios en la tensión inducida en las bobinas sensoras cuando se introduce un phantom
mientras se excita una espira en la posición 1. Experimento 1 corresponde a un phantom en el centro
geométrico del área de medida, y Experimento 2 a un phantom ubicado ligeramente por encima de
su centro geométrico, en posición (0;0,4) respecto a un ćırculo de radio igual a 1.

5.1.2.4. Reconstrucción de imágenes con phantoms

A partir de matrices de ∆V obtenidas con el sistema desarrollado y posicionando phantoms en
distintos sectores del área de medida se reconstruyeron las imágenes tomográficas correspondientes.
Estos resultados se muestran en las Figuras 5.7 y 5.8. Para cada medición se puede observar, arriba,
la matriz correspondiente a las diferencias de tensión medidas en µV, al medio la reconstrucción
obtenida, donde la escala coloreada corresponde a la función de distribución de probabilidades del
centro de la part́ıcula, y abajo una foto de la ubicación del phantom en cada caso. En todos los
casos esta posición se ha podido predecir mediante la reconstrucción, verificando la viabilidad del
método desarrollado.

5.1.3. Conclusiones

La tomograf́ıa de permeabilidad magnética es una técnica prometedora que puede utilizarse
para detectar en forma no invasiva la presencia de nanopart́ıculas ferromagnéticas durante terapias
oncológicas de Hipertermia Magnética. Este procedimiento consiste en excitar alternativamente las
espiras de un arreglo, sensando la tensión inducida en las restantes. Esta cambia si se posicionan
nanopart́ıculas ferromagnéticas entre espiras, por lo que se puede reconstruir la posición de las NP
midiendo la tensión inducida en presencia y ausencia de ellas.

La instrumentación de un equipo de este tipo trae asociadas una serie de dificultades, algunas de
las cuales ya han sido resueltas exitosamente en trabajos previos. En particular, para la excitación
de las espiras y la detección coherente de los cambios inducidos en las espiras sensoras se hab́ıa
utilizado un Lock-in comercial, caro, poco portable y de dif́ıcil accionamiento y configuración. De
hecho, la necesidad de cambiarlo por un diseño propio, basado en FPGAs o similar ya se menciona
en [23]. En esta sección se ha mostrado cómo se pueden utilizar las herramientas desarrolladas
durante esta tesis para optimizar el tomógrafo, dando como resultado un dispositivo mucho más
práctico, confiable y rápido.

El amplio rango dinámico del DE-li desarrollado en el capitulo 4 permite detectar variaciones
en la tensión en las espiras sensoras provocados por las NPs mediante una conexión directa, incluso
cuando estas son mucho menores que las tensiones inducidas en ausencia de las NPs. Los cambios
inducidos por el posicionamiento de phantoms en el área de medición se han cuantificado en esta
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Figura 5.7: Reconstrucción mediante tomograf́ıa magnética de un phantom ubicado en distintas
posiciones de la zona de medidas. Estas imágenes corresponden a una part́ıcula ubicada en posición
(0;0,4), a la izquierda, y (0,0), a la derecha, considerando al área de medidas como un ćırculo de
radio 1.
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Figura 5.8: Reconstrucción mediante tomograf́ıa magnética de un phantom ubicado en distintas
posiciones de la zona de medidas. Estas imágenes corresponden a una part́ıcula ubicada en posición
(0,35;0,3), a la izquierda, y (-0,35,-0,15), a la derecha, considerando al área de medidas como un
ćırculo de radio 1.
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sección, verificando que estos pueden medirse y distinguirse de las variaciones de tensión en las
espiras provocadas por factores ambientales.

Conociendo la geometŕıa del área de medidas se pueden aplicar las leyes de Maxwell para
modelar el sistema, en lo que se conoce como problema directo. Luego midiendo todas las posibles
combinaciones de espiras excitadoras y sensoras se puede obtener una matriz de K x K, donde
K es el número de espiras, en este caso 8. Utilizando esta información las imágenes tomográficas
correspondientes pueden obtenerse en lo que se conoce como problema inverso. En este estudio se
han tomado matrices con phantoms ubicados en distintos puntos del área de mediciones para luego
reconstruir las imágenes correspondientes utilizando el método de Tikhonov. Se han ensayado cuatro
posiciones distintas para los phantoms, verificando en cada caso que el sistema predice correctamente
su posición.

La verificación de la operación del sistema muestra la utilidad de los dispositivos desarrollados
durante esta investigación, con los que se pueden lograr resultados similares a dispositivos comer-
ciales por una fracción de su precio, y con una mayor portabilidad y adaptabilidad al problema
espećıfico, y abre el camino a nuevas lineas de investigación en el tema. Pruebas In Vivo en pequeños
animales ya han sido llevadas a cabo en [23], pero resta repetirlas utilizando los nuevos dispositivos
desarrollados. Un aspecto importante a mejorar del sistema es la conmutación de espiras sensoras
y excitadoras, que actualmente se realiza de forma manual. En este sentido se buscará reemplazar
el conmutador mecánico por un multiplexor electrónico de señales analógicas, controlado directa-
mente por la plataforma SoC-FPGA del DE-li, y automatizar la rotación del conjunto de bobinas
utilizando una configuración mecánica simple.
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5.2. Interfaces cerebro computadora

5.2.1. Introducción

Una interfaz cerebro computadora (BCI) es un dispositivo que provee al usuario un nuevo
canal de comunicación y control para el cual no debe realizar acciones motoras [38]. Esto tiene
la potencialidad de permitir que personas con movilidad reducida y pérdida del habla tengan la
oportunidad de comandar un deletreador, una silla de ruedas o un mouse de computadora, por
ejemplo [139], [140].

En general, las BCIs adquieren potenciales cerebrales del usuario, comúnmente mediante elec-
troencefalograf́ıa (EEG), y los utilizan para comandar distintos dispositivos. Según el tipo de poten-
ciales cerebrales que el sistema obtenga y procese, se pueden diseñar distintos tipos de BCIs [141].
Entre los sistemas más comunes se puede mencionar la desincronización/sincronización relacionada
con eventos (ERD/ERS) [142], la detección de la componente P300 de potenciales relacionados
con eventos (ERPs) [143], los potenciales corticales lentos (SCPs) [144] y los potenciales evocados
visuales de estado estable (SSVEP, del inglés steady state visually evoked potentials).

En particular, los SSVEPs son potenciales periódicos que pueden obtenerse mediante el registro
EEG en la zona occipital. Se presentan ante est́ımulos visuales periódicos superiores a 6 Hz y
presentan la misma periodicidad que el est́ımulo [39]. Estos resultan de utilidad en interfaces cerebro
computadora, ya que permiten relacionar el enfoque de atención de un usuario con un determinado
comando. Su funcionamiento se basa en un est́ımulo visual E1 que destella a una frecuencia conocida
fE1 , y un comando asociado a él. En caso de que el usuario esté enfocando su atención en E1 la
señal de EEG medida contendrá componentes en la frecuencia fE1 y sus armónicos. De esta manera,
si se detecta un componente de esa frecuencia lo suficientemente fuerte, se activará el comando.
También podŕıan configurarse distintos comandos desfasando las señales de excitación, en vez de
variar la frecuencia [145].

Este tipo de sistema tiene caracteŕısticas ideales para la aplicación de sistemas de detección
coherente en SoC-FPGA, ya que la señal evocada en el registro EEG es modulada por el mismo sis-
tema, mediante estimulación lumı́nica en la frecuencia que se pretende detectar y, una vez medida,
debe someterse a un procesamiento coherente, que detecte la presencia o ausencia de componentes
en la frecuencia objetivo. En los sistemas tradicionales de SSVEPs [146], [147], [148], este proce-
samiento se realiza mediante la Transformada Discreta de Fourier (DFT), aunque existen estudios
en donde se utiliza la técnica de Lock-in para la detección de estos componentes [149], [150], [151],
[152]. Por otro lado, si bien las frecuencias de excitación no son particularmente altas, para poder
detectar correctamente las señales evocadas es deseable que la adquisición y la estimulación estén
perfectamente sincronizadas, algo dif́ıcil de cumplir con microprocesadores tradicionales, debido al
carácter secuencial de las operaciones en una única unidad de procesamiento. Además, el proceso
de adquisición de las señales también supone una carga de procesamiento elevada para el sistema,
debido a la naturaleza de las señales involucradas.

El uso de SSVEPs para implementar BCIs está ampliamente estudiado. Este tiene la ventaja
de lograr dispositivos simples de usar, con tasas de transmisión de información (ITR, del inglés
information transfer rate) altas [39], [40]. En la mayoŕıa de las publicaciones disponibles [139],
[153], [154] los sistemas utilizan una etapa de adquisición de biopotenciales y una PC, lo que
limita ampliamente la portabilidad del conjunto. Las implementaciones portables de estos tipos
de sistemas, por otro lado, son escasas en la bibliograf́ıa disponible, y es hacia donde se pretende
avanzar.
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Figura 5.9: Interfaz cerebro computadora basada en SSVEPs

Por estos motivos, el sistema de detección coherente de señales desarrollado durante esta te-
sis tiene aplicaciones interesantes en este campo. La naturaleza paralela de la lógica programable
permite ejecutar sistemas de detección coherente en varias frecuencias en forma simultánea, permi-
tiendo sistemas de SSVEPs con múltiples comandos y manteniendo perfecta sincronización entre
adquisición y generación de est́ımulos, sin que la adquisición se vea comprometida. Además, estos
sistemas resultan portables y no dependen de una computadora personal para su funcionamiento.

Teniendo esto en cuenta se diseñó un sistema para detección de SSVEPs con codificación fre-
cuencial en un dispositivo FPGA MAX 10 10M50DAF484C7G de Intel-Altera, disponible en una
placa de desarrollo DE10 LITE de Terasic [155], que realiza en tiempo real la detección por el
método de Lock-in, y la generación de los est́ımulos visuales. A diferencia de otros dispositivos
estudiados en esta investigación este dispositivo no cuenta con un µP embebido. En este caṕıtulo,
se describirá en detalle esta implementación, que es de código abierto y está disponible en [156].

Los resultados de esta sección han sido presentados en [157], [158], [159], [160], [161] y [162].

5.2.2. Implementación del sistema

El esquema general del sistema para detección de SSVEPs puede verse en la Figura 5.9. La señal
es obtenida utilizando electrodos activos situados en la región occipital del cráneo del usuario y
medida con un conversor analógico-digital ADS1299, gobernado a través de lógica dedicada diseñada
en la FPGA. Al mismo tiempo que se adquiere la señal, la lógica genera señales de excitación en tres
frecuencias distintas (f1 = 16,67Hz, f2 = 19,23Hz y f3 = 14,70Hz) que comandan pantallas LED
que el usuario puede observar alternativamente, y que constituyen los est́ımulos visuales con los que
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el usuario comanda la BCI. La señal de EEG es sometida a procesamiento coherente en la FPGA,
para detectar la magnitud de la respuesta en cada una de las frecuencias de interés. Periódicamente
se env́ıa a la PC la señal de EEG y la magnitud de cada componente frecuencial obtenida por el
procesamiento coherente a través de un puerto serie. Todo el sistema debe estar aislado de la red
eléctrica para resguardar la integridad del usuario. A continuación, se profundizará en cada una de
las etapas de este proceso.

5.2.3. Adquisición

La primera etapa relevante en un equipo de SSVEPs es la de adquisición. Cuando se miden
señales biomédicas del cuerpo, los electrodos transductores introducen un desplazamiento de co-
rriente continua con un rango de Voffmax = ±300mV. Este valor se toma de los estándares de
electrocardiograf́ıa (ECG) para un canal diferencial [163] y, aunque es pesimista, suele ser el caso
que el desplazamiento se encuentre dentro de un rango de 10 mV a 100 mV. Por otro lado, las
señales de biopotenciales deben medirse con un piso de ruido del orden de 1µVrms o menos [164],
[165], lo que puede traducirse en una amplitud de señal de 6µVpp considerando ±3σ, lo que lleva
el rango dinámico a 20log10(

600mV
6µV ) = 100 dB.

La medición de señales de EEG puede incluso necesitar un rango dinámico mayor que 100 dB.
Una evaluación exhaustiva del ruido de entrada del equipo de EEG se lleva a cabo en [166], donde
los autores concluyen que una amplitud espectral de ruido de 10 nV√

Hz
es apropiada para las señales

más pequeñas y solo en caso de abrasión o perforación de la piel podŕıa ser necesaria una menor
cantidad de ruido. Considerando un ancho de banda de 1 kHz, esto significa medir con pisos de
ruido de 10 nV√

Hz

√
1 kHz = 0, 316µV, es decir, un ruido de 0, 24Vpp, o un rango dinámico de 112 dB

considerando la señal de continua sobreimpuesta por los potenciales de electrodo.

Para lograr esta medición existen dos posibles caminos. El primero de ellos; el más tradicional,
consiste en aplicar un filtrado pasa-alto a la señal, es decir, acoplarla en alterna. Al bloquear el
desplazamiento de corriente continua, el rango dinámico necesario se reduce a aproximadamente 70
dB necesarios para la señal misma. En estos casos, la estrategia habitual es aplicar el filtrado en
combinación con un factor de amplificación relativamente alto para permitir la adquisición con un
ADC de 12 a 14 bits. Sin embargo, hay una serie de desventajas en esta metodoloǵıa. La primera
es la necesidad de una etapa analógica capaz de proporcionar una ganancia relativamente alta del
orden de 100-1000 veces, mientras se rechazan los componentes de desplazamiento de corriente
continua del electrodo [167]. La segunda está relacionada con una forma de interferencia que afecta
las mediciones biomédicas llamada artefactos, que se producen cuando los electrodos o la piel son
perturbados mecánicamente (por ejemplo, al tirar de los cables o por el desplazamiento de los
propios músculos). Los artefactos producen amplias fluctuaciones de la señal de base que pueden
saturar los filtros y las etapas de amplificación, lo que resulta en una demora considerable para
restaurar un rango operativo óptimo. Además, los front-end con amplificación adicional pueden
requerir circuitos de balanceo más complejos [168] en comparación con las soluciones de ganancia
unitaria [169].

Aśı, los convertidores Σ∆ de alto rango dinámico y bajo ruido se han identificado como ventajo-
sos para las mediciones de señales biomédicas [170], y esta estrategia se ha incorporado en sistemas
de adquisición integrados de última generación [171], [172]. La industria de semiconductores ha
incluido estos ADC en productos estándar espećıficos de aplicaciones comerciales (ASSPs, por sus
siglas en inglés) como las ĺıneas ADS129x y ADS13x de Texas Instruments y AD7779 de Analog
Devices, como algunos ejemplos. Estos adquisidores son útiles en sistemas basados en lógica progra-
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Cuadro 5.3: Especificaciones del adquisidores comerciales de interés.

Ganancia - ODR 1 1 - 1 kHz 12 - 1 kHz 1 -16 kHz 12 - 16 kHz 1 -250 Hz 12 - 250 Hz

ADS131E08

DR 2 [dB] 117,7 108,0 102,8 94,2 - -
ENOB 3 [bits] 19,6 18,0 17,07 15,65 - -
RTI 4 [µVrms] 2,13 0,54 12,33 2,75 - -

ADS1299

DR 2 [dB] 123.3 118.3 103.3 101.3 129,3 124,3
ENOB 3 [bits] 20.49 19.65 17.16 16.83 21,48 20,65
RTI 4 [µVrms] 2.17 0.32 21.70 2.27 1,08 0,16

1 Tasa de datos de salida
2 Rango Dinámico

3 Número efectivo de bits
4 Tensión de ruido referido a la entrada

mable como front-ends de señales biomédicas [173], [174]. Con estos conversores se puede lograr un
nivel de ruido referido a la entrada (RTI, del inglés reffered to input) lo suficientemente bajo como
para permitir la adquisición de señales biomédicas sin amplificación, preservando todo el rango
dinámico del dispositivo. Sin embargo, aumentar la tasa de datos de salida (ODR, del inglés output
data rate) resulta en una degradación de las propiedades de ruido de estos dispositivos debido a su
compensación fundamental entre resolución y ancho de banda. Para ilustrar este punto, se presen-
tan en el Cuadro 5.3 los valores obtenidos de la hoja de datos de dos de estos ADCs comerciales,
el ADS131E08 [175] y el ADS1299 [176].

5.2.3.1. Promediado de canales

Para disminuir los niveles de ruido que se muestran en el Cuadro 5.3 y lograr que estos resulten
compatibles con las medidas de EEG necesarias para impulsar un equipo de SSVEPs, se decidió
mejorar el equipo de adquisición aprovechando una caracteŕıstica interesante de estos conversores:
cada uno tiene 8 canales independientes de medición. Como solo se necesita medir un canal para
la detección de SSVEPs, se puede adquirir simultáneamente la misma señal con todos los canales y
luego promediar las muestras digitalizadas [166], como se muestra en la Figura 5.10. En este punto
es importante notar que, si bien la operación de promediado de canales podŕıa ser muy exigente
para microprocesadores tradicionales, no supone una carga significativa para la FPGA, debido a la
naturaleza paralelizable de sus celdas lógicas.

Para un análisis simplificado de esta operación de promediado se puede partir considerando que
una señal vin(t) es muestreada, obteniendo:

x(k) = vin(kT ) + nADC(k) = s(k) + nADC(k) (5.1)

donde nADC(k) es el ruido introducido por la conversión, y s(k) es la señal de interés. Ahora,
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Figura 5.10: Promediado de canales independientes.

suponiendo que se muestrean N canales independientes y se promedian los resultados, se obtiene:

y(k) =
1

N

N∑
i=1

xi(k) =
1

N

N∑
i=1

(si(k) + nADC,i(k))

= s(k) +
1

N

N∑
i=1

nADC,i(k) = s(k) + nT (k) (5.2)

La salida y(k) contiene la señal de interés s(k) sin modificar y el ruido promediado de todos los
canales de adquisición, nT (k). Dado el supuesto de que el ruido es un proceso aleatorio independiente
e idénticamente distribuido (iid) con distribución gaussiana, el valor rms puede obtenerse calculando
su desviación estándar σADC, que puede estimarse mediante la desviación estándar a lo largo del
tiempo de muestreo, bajo el supuesto de ergodicidad.

La varianza del ruido en cada instante k estará dada por:

E{nT (k)
2} = σ2

T = E{( 1
N

N∑
i=1

nADC,i)
2}

=
1

N2

N∑
i=1

σ2
ADC +

1

N2

N∑
i=1

N,i̸=j∑
j=1

ρi,jσiσj (5.3)

donde se ha supuesto que el valor esperado del ruido E{nADC} es igual a 0, y ρi,j es la correla-
ción entre pares de canales. Suponiendo que los canales son completamente independientes, esta
correlación será igual a 0 para canales diferentes, por lo que la varianza del ruido estará dada por:

σT (k)
2 =

σ2
ADC

N
∴ σT (k) =

σADC√
N

(5.4)

Por lo que, promediando N canales de adquisición, se obtiene una mejora en la SNR de
√
N .

Si, en cambio, todos los canales estuvieran completamente correlacionados (ρi,j = 1 para todo i,j)
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σT (k) = σADC, es decir que el promediado de canales no aportaŕıa nada a la medición (lo cual es
lógico ya que seŕıa medir con exactamente el mismo ADC en el mismo momento la señal).

Para el caso de 8 canales, que es el que se aborda en el caso actual, la mejora en el SNR es
teóricamente igual a

√
8 ≈ 2, 82, es decir, una mejora de 9 dB en el rango dinámico disponible.

Volviendo al Cuadro 5.3 esto permitiŕıa un rango dinámico superior a los 112 dB objetivos utilizando
cualquiera de los conversores con tasas de datos de 1 kHz o 250 Hz.

5.2.3.2. Interferencia electromagnética

Además del problema de los potenciales de continua introducidos por la interfaz electrodo-piel,
en un equipo de adquisición de biopotenciales es importante tomar medidas para rechazar la inter-
ferencia electromagnética (EMI) debido a la tensión de red. Con este objetivo se han incorporado al
sistema electrodos activos implementados con amplificadores operacionales TLD2201 configurados
como buffers, para mitigar la EMI debido a acoplamientos capacitivos a los cables, como es su fun-
ción habitual [177]. En el esquema pretendido de promediado de canales, estos electrodos cumplen
una función extra: los buffers de entrada resultan primordiales para evitar la degradación de la
impedancia de entrada debido a la conexión a múltiples etapas de entrada en paralelo. Además, se
ha incorporado al sistema un circuito DRL (del inglés driven right leg) independiente. Este último
sirve para fijar la tensión de referencia del paciente, y está ampliamente estudiado en la bibliograf́ıa
disponible [178], [179].

5.2.4. Alimentación y aislación

El sistema se implementó como una plataforma completa de adquisición de biopotenciales,
incluyendo aislamiento de grado médico para realizar las mediciones in-vivo. La aislación se logró a
través de un ADuM6401 [180] que permite implementar un bus SPI aislado. El sistema se alimenta
desde bateŕıas de litio reguladas del lado aislado, y desde el bus USB proveniente de la PC en
el otro extremo. De esta manera, la alimentación del sistema digital se mantiene separada de la
alimentación analógica del ADC, de la alimentación de los electrodos activos y del circuito de DRL.

5.2.5. Detección

Una vez adquirida la señal, esta pasa a la etapa de detección, que tiene la responsabilidad de
determinar la magnitud de la componente de la señal en cada una de las frecuencias de interés.
Para ello, se implementó una etapa de Lock-in de dos fases por cada frecuencia de est́ımulo, como se
muestra en la Figura 5.11, para lo que se utilizaron los módulos diseñados y validados en el caṕıtulo
4. La deducción de las ecuaciones que gobiernan el comportamiento de este tipo de sistemas ya ha
sido tratada en el caṕıtulo 2 pero se repasa brevemente aqúı.

Por cada frecuencia fe se produce una señal discreta de referencia de valor r(n) = Asin(2πfen).
Esta se utiliza para los cálculos del Lock-in, y además se pasa por una compuerta para obtener una
onda cuadrada que se exterioriza por pines digitales de salida de la FPGA, para generar las señales
de excitación. Para generar estas señales se utilizó una tabla de consulta fija, de M puntos. La
naturaleza discreta de esta señal y la frecuencia de muestreo del ADC determinan la frecuencia real
de los est́ımulos visuales. Para esta implementación se decidió tomar una frecuencia de muestreo
de 250 muestras por segundo. Si se quiere generar una señal cercana a 16 Hz, por ejemplo, se debe
tomar el valor de M que produzca la señal con frecuencia más cercana a este valor, es decir:
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Figura 5.11: Detección de SSVEPs con Lock-in y generación de est́ımulos

fobjetivo = 16

M = floor(
fs

fobjetivo
) = floor(15, 625) = 15

freal =
fs
M

=
250Hz

15
= 16, 67Hz (5.5)

Un análisis análogo con frecuencias objetivo de 14 Hz y 16 Hz arrojan frecuencias reales de
14,70 Hz y 19,23 Hz, y son estas las frecuencias que se han utilizado para la implementación del
sistema.

La salida de los conversores ADC, luego de la promediación descripta en la sección anterior, es
una secuencia (señal discreta) s(n), donde n es la variable discreta de tiempo. Esta señal se somete
a un filtro pasa alto con una frecuencia de corte de 3 Hz para remover su valor medio, resultando
sac(n) y luego se env́ıa a los módulos de detección. Cada uno multiplica la señal medida con la
señal de referencia correspondiente, y una versión en cuadratura de la referencia, resultando:

rc(n) = r(n)ejπ/2

x(n) = sac(n)r(n)

y(n) = sac(n)rc(n)

Para la componente de la señal sac(n) que tiene la misma frecuencia que la señal de referencia,
esta multiplicación genera una componente en banda base y una componente en el doble de la
frecuencia. Aplicando un filtro pasa-bajos luego de cada multiplicación, se puede eliminar el com-
ponente del doble de frecuencia, resultando señales X e Y, que contienen la información del módulo
y fase de la señal sac(n) en la frecuencia de interés, según:

AEi(n) =
√
X2 + Y 2 (5.6)

ϕEi(n) = arctan
Y

X
(5.7)
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Esta combinación de mezclador y filtro pasa-bajos tiene la propiedad de atenuar en gran medida
las componentes de la señal de frecuencias distintas a fe. Un elemento crucial en este sistema es el
filtro pasa-bajos que se utiliza para eliminar los componentes fuera de la banda base luego de la
etapa de mezclado. Mientras más selectivo sea este filtro, mejor podrá eliminar componentes de la
señal que se encuentren cercanas a fe. En esta implementación, se utilizaron filtros de media móvil,
que se actualizan muestra a muestra y abarcan una ventana de tiempo configurable, correspondiente
a N muestras. Como ya se ha estudiado en la sección 2.2.5 si N se escoge como un número entero
de ciclos de la señal, se produce un filtrado total de la componente de doble de frecuencia fe que
se produce luego del batido. Luego de pruebas preliminares, se determinó una ventana de largo de
N muestras equivalente a 2 segundos como un factor de compromiso entre la selectividad del filtro
y la responsividad del sistema.

La señal de fase puede ser útil en el caso de contar con est́ımulos codificados en fase [145]. En
esta implementación se optó por una codificación frecuencial de comandos, por lo que solo se utilizó
la salida en módulo.

5.2.6. Estimulación visual

Los est́ımulos visuales se implementaron a partir de una matriz de 8x8 leds WS2812B dis-
ponible comercialmente, a la que se le aplicó un difusor para generar una iluminación uniforme
potenciando los SSVEP [4] en un rectángulo de 6 cm Ö6 cm. Estudios anteriores han demostrado
que la estimulación con paneles LED produce una mayor amplitud en la frecuencia fundamental
del SSVEP, frente a otras opciones como monitores CRT o LCD [181]. El panel se controló con un
microcontrolador que recibe el bus de sincronización de est́ımulos de la FPGA, lo que garantiza la
coincidencia temporal entre la adquisición y la estimulación.

5.2.7. Resultados

5.2.7.1. Medidas de ruido de adquisición con ADS131E08

En una etapa preliminar del trabajo, se decidieron hacer medidas utilizando el ADS13E08 pa-
ra estudiar experimentalmente las conclusiones teóricas de la sección 5.2.3.1. Para ello, todos los
canales de este conversor fueron cortocircuitados a una referencia de tensión utilizando el multiple-
xor interno del dispositivo. El ruido resultante en tiempo real (RTI) fue evaluado tomando 32000
muestras a 1 kHz y 16 kHz para todos los niveles de ganancia disponibles (1, 2, 4, 8 y 12), y en los
niveles de ganancia 1 y 12 para todas las tasas de datos de salida disponibles (1, 2, 4, 8 y 16 kHz).
Los resultados fueron comparados con los datos extráıdos de la hoja de datos del ADS131E08 [175],
y se muestran en la Figura 5.12 y en la Figura 5.13.

En la Figura 5.12 se muestran dos conjuntos de valores del ruido RTI medido, unidos por
una ĺınea completa: corresponden al ruido de un canal a 1 kHz y 16 kHz de ODR para sus 5
configuraciones de ganancia. Una ganancia más alta resulta en un ruido RTI más bajo, ya que la
contribución de las etapas posteriores al amplificador de ganancia programable tiene menos peso.
El ruido efectivo reportado en la hoja de datos del componente se muestra en pequeños puntos
y coincide hasta dentro de un 5% con todas las mediciones, excepto a 16 kHz, ganancia 12, que
consistentemente desvió con un 13% menos de ruido. En la misma figura, se muestran los resultados
de las mediciones promediadas con una ĺınea punteada, verificando que de hecho se obtuvo una
reducción de ruido. A una tasa de datos de 1 kHz, el ruido se redujo en un factor de 2,9± 0,1, y a
16 kHz en 2,97± 0,08. Las mediciones de ruido de las configuraciones de ganancia más baja y más
alta (1 y 12) se muestran además en la Fig. 5.13, nuevamente unidas por una ĺınea completa para
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Figura 5.12: Ruido referido a la entrada medido para tasas de datos de 1 kHz y 16 kHz en diferentes
configuraciones de ganancia. La ĺınea completa sigue las mediciones de un solo canal y la ĺınea
punteada representa el promedio de los 8 canales. Los valores reportados en la hoja de datos se
muestran en pequeños puntos negros.

Figura 5.13: Ruido RTI medido para una ganancia de 1 y 12 en diferentes configuraciones de tasas
de datos. La ĺınea completa sigue las mediciones de un solo canal y la ĺınea punteada representa
el promedio de los 8 canales. Los valores reportados en la hoja de datos se muestran en pequeños
puntos negros.
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Figura 5.14: Sistema implementado

Figura 5.15: Setup experimental. Se observan los electrodos de medida, el DRL en la frente, y el
estimulador.

el ruido RTI del caso de un solo canal, con marcadores en las 5 configuraciones de tasa de datos y
pequeños marcadores de puntos que muestran los valores de la hoja de datos del componente. Se
obtuvo una reducción promedio de ruido de 2,80 ± 0,05 para la ganancia 1 y 3,04 ± 0,02 para la
ganancia 12.

Los resultados de las figuras 5.12 y 5.13 muestran que para el ADS131E08 es posible reducir
el ruido mediante el promediado de canales. El factor de reducción es ligeramente mayor que el
esperado para el promedio de 8 canales (

√
8 ≈ 2, 82) y podŕıa ser explicado por una desviación

de las suposiciones estad́ısticas realizadas y el necesario uso de una estimación de la desviación
estándar. Sin embargo, es un indicador de que no hay correlaciones entre canales que impidan la
reducción de ruido. La reducción medida más baja coincide con el valor teórico, y efectivamente
extiende el rango dinámico en 9 dB.

5.2.7.2. Implementación del sistema de detección de SSVEPs

El sistema implementado se muestra en las Figuras 5.14 y 5.15. Para este sistema se utilizó el
ADS1299. Si bien este no es exactamente el estudiado en la sección 5.2.7.1 es de la misma ĺınea de
conversores, más orientado hacia aplicaciones espećıficas de electrofisioloǵıa como EEG.
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Parámetro Valor

Ruido RTI 0, 24µVrms

Tasa de datos 250 Hz
Ancho de banda 64 Hz

Ancho de banda de detección 0,45 Hz
f1 = 16, 67Hz

Frecuencias de est́ımulo f2 = 19, 23Hz
f3 = 14, 70Hz

Cuadro 5.4: Parámetros de funcionamiento

Elemento Uso (porcentaje)

Elementos lógicos 28016 (56%)
Bits de memoria 386560 (23%)

Multiplicadores embebidos (bloques DSP) 216 (75%)
PLLs 1 (4%)

Registros 8763 (18%)

Cuadro 5.5: Reporte de recursos de la FPGA MAX10

Figura 5.16: Simulación de la respuesta en frecuencia del sistema de detección

Los parámetros de funcionamiento del equipo se muestran en el Cuadro 5.4, y el reporte de
compilación de la FPGA en el Cuadro 5.5. La densidad espectral de ruido referido a la entrada se
muestra en la Figura 5.17 y la respuesta en frecuencia esperada del sistema de detección en la 5.16.

5.2.7.3. Medidas de SSVEPs

Para comprobar la capacidad del sistema para detectar los potenciales evocados visuales, se
implementó un protocolo automatizado que le muestra al usuario una luz verde durante 5 segundos
señalizando el comienzo del experimento, luego 5 segundos sin est́ımulo, seguido de 5 segundos con
el est́ımulo f1, repitiendo este patrón para los est́ımulos f2 y f3. Los datos generados se capturan
en una PC donde se recibe la versión acoplada en alterna de la señal cruda y la salida de cada uno
de los Lock-in.

Los electrodos fueron de tipo copa dorada aplicados con pasta de EEG colocados en posición



132 CAPÍTULO 5. APLICACIONES

Figura 5.17: Densidad espectral de ruido referido a la entrada

O1, O2, y el DRL se colocó en la frente con electrodos adhesivos húmedos estándar de Ag/AgCl. Se
realizaron pruebas con 3 participantes S1, S2 y S3 con grado bajo, alto y medio de entrenamiento
previo con otras interfaces basadas en SSVEP respectivamente. Las salidas del sistema para dos
pruebas de los 3 participantes se observan en la Figura 5.18, donde puede verificarse por inspección
visual la detección del SSVEP generado por cada frecuencia de estimulación.

En esta figura se incluyen en ĺınea punteada marcadores de referencia para el cálculo de la
relación señal a ruido (SNR) obtenida. Para ello, se consideró la presencia de est́ımulos espaciados
cada 5 segundos, pero se agregó un retardo para compensar la variabilidad natural en la generación
de SSVEP, la ventana de tiempo del Lock-in y la indeterminación en el orden de algunas décimas de
segundo cuando el experimentador iniciaba la grabación de señales ante la luz verde que indicaba
el inicio del protocolo automatizado. La SNR se obtuvo según la siguiente ecuación:

SNRi =

∑ti+5s
ti

xfi(t)∑ti
ti−5s xfi(t)

(5.8)

Donde xfi es la señal de cada detector y ti es el tiempo de inicio de la ventana de 5 s que
contiene al est́ımulo. Se obtuvo un valor promedio de 3,2± 1,7 y, por inspección visual, se observa
que en las ventanas con SNR > 2 la presencia de est́ımulo es fácilmente distinguible.

5.2.8. Conclusiones

Durante este caṕıtulo se ha mostrado cómo pueden aplicarse los sistemas de detección coherente
desarrollados durante esta tesis el desarrollo de interfaces cerebro computadora, incorporándolo
como un elemento más en un sistema funcional y no simplemente como un aparato de medida,
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Figura 5.18: Salidas de los detectores implementados. Los números indican la relación señal a
ruido comparando la señal dentro de los 5 s señalados por la ĺınea punteada con la señal 5 s
inmediatamente antes. S1, S2 y S3 indican los participantes
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como suele utilizarse un Lock-in en un laboratorio tradicional. Esto ejemplifica la potencialidad de
las herramientas de detección coherente desarrolladas.

También se ha mostrado cómo la elección de una FPGA como plataforma de procesamiento
permite la implementación paralela de los módulos, garantizando completa sincronización entre los
est́ımulos, la adquisición y el procesamiento de la señal, además de permitir mejorar la calidad de
las mediciones a través del promediado de canales de ADC. Como se ve en el reporte de compilación
y teniendo en cuenta que los multiplicadores embebidos pueden reemplazarse con elementos lógicos
en el diseño, aún se podŕıan implementar más módulos con esta plataforma, por lo que resulta
fácilmente escalable. Además, la plataforma utilizada no fue exactamente la misma que en caṕıtulos
anteriores de este trabajo, lo cual pone en evidencia la flexibilidad y reconfigurabilidad de las
herramientas desarrolladas durante esta investigación.

Desde el punto de vista espećıfico de la aplicación, los experimentos llevados a cabo muestran la
capacidad del sistema para adquirir la señal de electroencefalograf́ıa, detectar en tiempo real la pre-
sencia de SSVEPs mediante Lock-in con filtro de media móvil de 2 s y transmitir simultáneamente
los datos a una PC. También se comprobó, analizando los registros de los sujetos S1, S2 y S3, la
observación reportada previamente en [4] de cómo el entrenamiento mejora los niveles de SSVEPs.
Si bien una constante de tiempo mayor podŕıa utilizarse para lograr una mayor selectividad en los
filtros, compensando potencialmente esta falta de entrenamiento, esto llevaŕıa a un deterioro de la
responsividad del sistema.

En el futuro, este sistema podŕıa mejorarse, por ejemplo, incrementando los comandos asociados
con una combinación de codificación en fase y frecuencia de los est́ımulos [145]. También puede
considerarse la migración del sistema hacia una plataforma con microprocesador embebido, como
la DE1-SoC estudiada en caṕıtulos anteriores. Esto permitiŕıa añadir una capa de aplicación al
sistema, permitiendo cerrar el lazo de control de una interfaz cerebro computadora completamente
funcional.
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5.3. Espectroscoṕıa Mössbauer

5.3.1. Introducción

El efecto Mössbauer, también conocido como absorción resonante de rayos gamma, es un
fenómeno descubierto por el f́ısico alemán Rudolf Ludwig Mössbauer a fines de la década del 50
[182]. Se trata de una técnica de resonancia nuclear que utiliza la emisión libre de retroceso de
rayos gamma desde un núcleo radiactivo, seguido por la absorción selectiva de dichos fotones en
otro núcleo cercano, para determinar caracteŕısticas de los materiales involucrados. El fenómeno es
extremadamente sensible a pequeñas diferencias entre la estructura del núcleo emisor y el núcleo
absorbente, ya que la absorción depende fuertemente del estado electrónico, qúımico y magnético
de los átomos que componen el material en estudio [183], [184].

Al igual que la nube de electrones del átomo, el núcleo puede existir sólo en ciertos estados
de enerǵıa definidos. Una fuente radiactiva emite un fotón durante la transición desde un nivel
determinado de enerǵıa a uno de enerǵıa inferior, liberando fotones de alta enerǵıa (desde KeV
hasta unos pocos MeV) que se conocen como rayos gamma. En el proceso inverso, para que un
fotón pueda ser absorbido por un núcleo, su enerǵıa debe ser exactamente igual a la diferencia entre
dos de dichos estados. Este fenómeno se denomina absorción resonante.

Sin embargo, si un átomo esta libre, el fotón emitido pierde un poco de enerǵıa en el proceso
de emisión, por lo que este nunca podrá ser absorbido por el núcleo de un átomo similar. En
cambio, si el átomo emisor pertenece a una red de un sólido, la enerǵıa que pierde en el retroceso
es despreciable y el fotón emitido śı puede ser absorbido por el núcleo de un átomo similar. Este
fenómeno se conoce como emisión libre de retroceso.

Por otro lado, si se cambia la velocidad relativa entre el núcleo emisor y el núcleo absorbente,
la enerǵıa de los fotones emitidos experimentan un corrimiento. Este fenómeno es conocido como
efecto doppler.

La Espectroscoṕıa Mössbauer se vale de estos fenómenos para caracterizar materiales. En esta
técnica se utiliza el mismo tipo de núcleo en dos sólidos, uno de ellos en estado de radiación o
excitado y en el otro en estado absorbente o fundamental, de manera que sea posible absorber en
el segundo la radiación gamma del primero. El método es tan sensible que si un sólido se mueve
con relación al otro con una velocidad tan baja como un miĺımetro por segundo la enerǵıa de
la radiación gamma vaŕıa por efecto Doppler, y el núcleo receptor no puede absorber el fotón.
La absorción resonante también desaparecerá si los estados de enerǵıa, tanto de la fuente como
del absorbente, son afectados por algún parámetro externo, como por ejemplo ante la aplicación de
campo magnético o la variación de la temperatura. En este caso puede variarse la velocidad relativa
entre la fuente y el absorbente hasta restablecer la absorción resonante, pudiéndose aśı cuantificar
los efectos de dicho parámetro. En la Figura 5.19 se muestra la disposición clásica de un equipo de
Espectroscoṕıa Mössbauer.

Para obtener un espectro utilizando esta técnica, la velocidad se vaŕıa en intervalos discretos.
Para cada una de las velocidades ensayadas se estudian las mediciones del detector, obteniéndose
lo que se denomina canal. Cada canal corresponde a una medida espećıfica de intensidad de ra-
diación absorbida o dispersada en función de la velocidad relativa entre la fuente y el detector.
Naturalmente, la relación de canal a velocidad en la adquisición de un espectro de Mössbauer es
una caracteŕıstica fundamental para la obtención de espectros de calidad adecuada. Esta relación
se obtiene generalmente a partir de un enfoque emṕırico, configurando parámetros para que un
espectro conocido tenga una relación canal a velocidad correcta [42], [43].
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Figura 5.19: Disposición del transductor electromecánico, la fuente, el absorbente en estudio y el
detector en un espectrómetro Mössbauer t́ıpico [184]

La velocidad de la fuente radiactiva suele ser controlada por un servo amplificador, del cual se
distinguen dos señales de control: la señal Monitor, que es proporcional a la velocidad requerida en
una bobina secundaria y la señal de Error, que es proporcional a la diferencia entre la tensión real
en la bobina secundaria y la tensión requerida. La determinación de estas señales permite un control
del funcionamiento correcto del espectrómetro, y puede utilizarse para mejorar la determinación de
la relación canal a velocidad [44].

De esta forma, en lugar de medir únicamente un espectro de referencia como se hace t́ıpicamente
[42], [43], las señales de Error y Monitor del controlador de Mössbauer pueden utilizarse para
inferir la velocidad verdadera durante la adquisición de un espectro. Esto se puede utilizar para
realizar el control de calidad de los espectros, validar regiones de buena linealidad, corregir las
no linealidades, caracterizar la calidad de la adquisición del espectro, inferir nuevos intervalos de
velocidad para cambios en el rango de velocidad espectral y también como un parámetro de entrada
en la calibración de la relación canal a velocidad.

Las desviaciones de la relación canal a velocidad de la esperada son casi imposibles de predecir, y
vaŕıan considerablemente cuando se modifican los parámetros de la velocidad o el sistema de control
de ciclo cerrado, pero se pueden tener en cuenta midiendo la forma de onda del Error. En un trabajo
reciente [44], se realizó el muestreo de las formas de onda Error y Monitor con un osciloscopio
digital estándar, manteniendo la sincronización y resolución necesarias para un análisis posterior.
Aunque los osciloscopios tienen capacidades de promediación coherentes, útiles para la adquisición
de estas señales, los requisitos de este experimento exceden las capacidades habituales, por lo que
este procedimiento, que ha demostrado su utilidad, resulta una tarea laboriosa y temporalmente
demandante.

Para optimizar esta tarea se reconoció la utilidad del sistema de detección coherente en SoC-
FPGA diseñado durante esta investigación. Los módulos de promediación coherente implementados
resultan ideales para medir las señales de Error y Monitor y su naturaleza reutilizable permite
su integración en laboratorios de Espectroscoṕıa Mössbauer como un elemento más de control.
Además, el µP incluido en los chips SoC-FPGA permite una operación intuitiva de las herramientas
desarrolladas, permitiendo que investigadores sin conocimientos espećıficos de lógica programable
puedan utilizarlo en sus experimentos y fortaleciendo la colaboración interdisciplinaria en campos
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Figura 5.20: Diagrama en bloques del sistema implementado

aparentemente dispares.

Para esta implementación se decidió trabajar con la plataforma Red Pitaya STEMLAB125-14
[109], ya estudiada en caṕıtulos anteriores. Este es un dispositivo con una filosof́ıa de hardware
abierto que puede ser reconvertido en varios dispositivos útiles como osciloscopios, analizadores de
frecuencia, y más, incluso sin la necesidad de conocimientos espećıficos de hardware reconfigurable.
Este dispositivo se basa en un Zynq-7010 FPGA de AMD-Xilinx y tiene dos entradas y dos salidas
analógicas que pueden operar hasta 125 MHz con una resolución de 14 bits. Se eligió este dispositivo
por su naturaleza intuitiva, por su filosof́ıa de hardware y software abierto, por sus funcionalidades
accesibles incluso sin conocimientos espećıficos y por su poderoso front end analógico.

Las señales de Error y Monitor a medir son de baja frecuencia (alrededor de 20 Hz), lo que hace
que la frecuencia de muestreo de la Red Pitaya sea muy superior a la requerida para este experi-
mento. Por consiguiente, la señal puede medirse con una tasa de sobremuestreo que luego puede
utilizarse para mejorar la resolución del sistema [113]. Esto, sumado a las técnicas de promediación
coherente aplicadas, mejoran sustancialmente la calidad de las medidas en comparación al enfoque
de osciloscopio adoptado en [44].

Todo el código desarrollado para esta investigación es abierto, con licencia bajo los términos
de la licencia MIT, y está disponible en [185]. La Red Pitaya también es de hardware abierto,
con múltiples recursos disponibles en [186], por lo que este sistema puede ser replicado por otros
investigadores que trabajen en Espectroscoṕıa Mössbauer. Los resultados de esta sección han sido
presentados en [187].

5.3.2. Implementación del sistema

Como se ha estudiado en secciones anteriores, la Red Pitaya tiene dos elementos de procesa-
miento: una FPGA y un microprocesador (µP). En esta implementación, la FPGA es responsable
de la adquisición y procesamiento en tiempo real de las señales de Monitor y Error, mientras que
el µP implementa el control del sistema e interacción con el usuario. La figura 5.20 muestra un
diagrama de bloques simplificado del sistema.
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Las señales de Error y Monitor están disponibles en la mayoŕıa de los controladores (drivers)
de Espectroscoṕıa Mössbauer, como es el caso del Wissel MR-360 utilizado en este experimento,
y la mayor parte de los generadores de funciones proporcionan la señal start, que es útil para
la sincronización del sistema. La FPGA se ocupa de la adquisición y procesamiento de la señal,
y el µP se ocupa del control del sistema, por lo que no se necesita hardware adicional para esta
aplicación, aparte de una PC anfitriona (host) que se comunica con la Red Pitaya a través de un
cable Ethernet, y se utiliza para iniciar el proceso y visualizar los resultados.

5.3.2.1. Procesamiento en la FPGA

La FPGA recibe una muestra de datos de cada uno de los dos canales ADC en cada flanco
ascendente de un reloj de 125 MHz. Luego los datos entran en dos etapas de procesamiento: una
etapa de promedio lineal y una etapa de promediación coherente.

Como se indicó anteriormente, las señales de Monitor y Error son señales periódicas de baja
frecuencia (alrededor de 20 Hz), y la frecuencia de muestreo del ADC de la Red Pitaya esta dada
por su reloj de 125 MHz. La FPGA tiene memoria de acceso aleatorio en bloques (block-RAM)
disponible para almacenar aproximadamente 60000 muestras de 32 bits, por lo que si se adquiriera
la señal directamente a 125 MHz, la memoria no seŕıa suficiente para un solo peŕıodo de la señal.
Por otro lado, utilizar el ADC a una frecuencia más baja es un desperdicio de la capacidad de
muestreo del sistema. Una solución superadora es realizar un sobremuestreo de K muestras de la
señal (como se ha mostrado en la sección 3.5.2), reduciendo la frecuencia de muestreo a 125MHz/K.
Esto se puede lograr promediando K muestras consecutivas, siendo este el propósito de la etapa de
promediado lineal de la cadena de procesamiento.

La segunda etapa aprovecha la periodicidad de la señal para realizar un promedio coherente
de Nca ciclos, reduciendo el ruido de la señal, como se mostró en la sección 2.3 [85]. Para realizar
correctamente este promedio coherente, se debe conocer precisamente el punto de inicio de cada
peŕıodo [86]. Para esto, se utilizó la señal de salida start del generador de funciones utilizado en
la espectroscoṕıa.

Una vez que la señal entrante es promediada lineal y coherentemente, esta se almacena en dos
memorias block-RAM, cada una con capacidad para 30000 muestras de 32 bits. Estas memorias son
accesibles desde el µP de Red Pitaya. Todo este flujo de procesamiento se puede ver en la Fig. 5.21.
El sistema fue diseñado para ser reutilizable en distintos experimentos, por lo que tanto Nca como
K son controlados por el µP y pueden ser configurados por el investigador para cada experimento.

5.3.2.2. Promedio Lineal

La primera etapa de procesamiento promedia K muestras consecutivas. Dado que la FPGA
funciona mejor con aritmética de punto fijo, la división por K no se realiza en la FPGA, sino más
tarde en el lado del µP, por lo que el promedio es realmente una acumulación, como se muestra
en la ecuación 5.9, donde s[n] representa las muestras entrantes del ADC. Con esta operación, se
preserva toda la resolución en la señal, pero si K es grande, el crecimiento de bits en la salida
podŕıa representar un problema.

y[n] =
K−1∑
i=0

s[i+nK] (5.9)
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Figura 5.21: Procesamiento en la FPGA

Este sobremuestreo tiene la propiedad de reducir el ruido RMS en un factor aproximadamente
igual a la ráız cuadrada de la relación de sobremuestreo. Por lo tanto, cada duplicación de la
frecuencia de muestreo disminuye el ruido en banda por 3 dB, aumentando la resolución en medio
bit [113].

Para este experimento, se calculóK para que se ajustara a un solo peŕıodo de las señales de Error
y Monitor en las 30000 muestras de la memoria block-RAM. Considerando una señal de 20 Hz, esto
significa muestrear a una frecuencia de 600 kHz, obteniendo una relación de sobremuestreo de K =
125MHz
600 kHz ≈ 208. Esto significa que esta etapa aumenta la resolución de la medida aproximadamente

en log2(K)
2 ≈ 4 bits.

5.3.2.3. Promediación Coherente

Para reducir aún más el ruido, la señal promediada entra a una etapa de promedio coherente de
Nca ciclos, aprovechando su periodicidad y la certeza del punto de inicio de cada peŕıodo, dado por
la señal start de la unidad generadora de funciones digitales. La ecuación 5.10 muestra la operación
sobre las muestras entrantes donde, al igual que en el caso lineal, el promedio es realmente una
acumulación. En esta ecuación, M representa el número de muestras en un peŕıodo de la señal, e Y2
representa la señal proveniente del promedio lineal y una etapa de división parcial que se describirá
más adelante, en la sección 5.3.2.4. La división por Nca se realiza posteriormente en el µP.

yca[n] =

Nca−1∑
i=0

Y2[n+ iM ] (5.10)

Como se analizó en el caṕıtulo 2, si una señal perturbada con ruido blanco de desviación estándar
σi es promediada coherentemente durante Nca ciclos, la desviación estándar de la amplitud en la
salida (σo) depende del número de puntos que se están promediando y de (σi) a través de la ecuación
5.11.
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σo =
σi√
MNca

2

(5.11)

De esta ecuación, es claro que para rechazar el ruido blanco Nca debe ser alto, lo que se traduce
en tiempos de promediado más largos. Idealmente, si se pudiera promediar un número infinito de
ciclos, todo el ruido de la señal seŕıa rechazado por este procesamiento. Sin embargo, en tiempos
de promediado largos podŕıan ocurrir variaciones lentas en la señal que afectaŕıan el resultado
promediado final. Debido a esto, Nca se deja programable, lo que permite adaptarlo a la dinámica
espećıfica de cada experimento.

5.3.2.4. Ĺımites de K y Nca

Dado que los cálculos no realizan la división en la FPGA y las memorias block-RAM tienen
capacidad para muestras de 32 bits, el crecimiento de bits puede ser un problema si K y Nca son lo
suficientemente grandes. Considerando los escenarios más desfavorables (muestras entrantes iguales
a 214), esta condición significa que la ecuación 5.12 debe cumplirse.

log2(Nca) + log2(K) + 14 < 32; (5.12)

Para K = 208, esto significa que Nca ≤ 1260, un tiempo de integración de aproximadamente 63
segundos para una señal de 20 Hz. Para la mayoŕıa de los propósitos, este tiempo de promediado
seŕıa suficiente.

Si se requieren tiempos de promediado más largos, el µP puede establecer un parámetro adicional
llamado DIV, que realiza una división entera parcial después del promedio lineal, como se indica
en la ecuación 5.13. Esta división limita el crecimiento de bits del sistema sin perder resolución
innecesaria. El resto de la división necesaria para el promedio (división por DIV

NcaK
) se realiza más

tarde en el lado del µP.

y2[n] =
y[n]

DIV
(5.13)

Con este parámetro, las limitaciones en Nca y K se vuelven las que se muestran en la ecuación
5.14.

log2(Nca) + log2(K) + 14− log2(DIV) < 32; (5.14)

5.3.2.5. Control de Disparo

Conocer el punto de inicio de cada peŕıodo de la señal es crucial para la operación de promedia-
ción coherente. Esta funcionalidad es proporcionada por la señal start del generador de funciones
utilizado en el experimento, que es digitalizada utilizando un pin de entrada-salida de propósito
general (GPIO) de la Red Pitaya, configurado con una resistencia de pull-down para evitar disparos
accidentales.

El promedio coherente se realiza desde una señal start hasta la siguiente. Luego se espera
a la próxima señal de start, ignorando el ciclo de señal intermedio. En esta configuración, el
tiempo para realizar los cálculos es de 2Nca veces el peŕıodo de la señal (Tsignal) debido a los ciclos
intermedios que se ignoran cuando el procesamiento está esperando la señal para sincronizarse.
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El sistema también incluye opciones para activar el promedio después de que se reciben M
muestras o cuando la señal excede un umbral (como un osciloscopio clásico). Estos tipos de disparo,
configurables desde el µP de la Red Pitaya, son problemáticos para esta aplicación pero pueden ser
útiles en otros experimentos.

5.3.2.6. Control del µP

Para controlar la adquisición, el promediado y la visualización de los resultados, se desarrolló un
programa simple en C que se ejecuta en el µP de la Red Pitaya. Este programa primero configura el
bitstream en el FPGA, que reconfigura el hardware como el sistema de adquisición y procesamiento
descripto en las secciones anteriores. Luego configura los parámetros K, Nca y DIV, establece las
opciones para el disparo y luego habilita la adquisición. Cuando la adquisición está lista, después de
2NcaTsignal, la FPGA señaliza al µP, el programa C lee las memorias block-RAM, realiza la división
por DIV

NcaK
y guarda los resultados en archivos de texto. Toda esta operación puede ser gestionada

utilizando scripts en bash desde una computadora host conectada a través de Ethernet a la Red
Pitaya. Esto permite al usuario incluir este sistema de adquisición y procesamiento de señales en
un flujo de trabajo habitual de Python o Matlab. La Figura 5.22 ilustra este flujo de trabajo.

Figura 5.22: Sistema de control en la CPU

Los archivos de texto que deben ser transferidos entre el µP de la Red Pitaya y la computadora
host almacenan la información de dos canales de datos, cada uno con 30000 muestras de 32 bits.
Incluyendo un bit adicional por muestra para una coma que actúa como delimitador y un encabe-
zado de 100 bytes, esto significa que aproximadamente se deben transferir 2400 kbits (300 kBytes)
de datos por adquisición. Las redes Ethernet modernas funcionan a 100 Mbits/s, e incluso las más
antiguas funcionan a 10 Mbits/s, por lo que el volumen de datos de las mediciones es fácilmente
manejable para esta tecnoloǵıa de red.

5.3.3. Resultados

5.3.3.1. Utilización de recursos

El sistema fue implementado en la Red Pitaya. Todos los módulos cumplen con los requisitos
de temporización con el reloj de 125 MHz. La utilización de recursos en la FPGA se muestra en el
Cuadro 5.6. De esta tabla, se desprende que hay espacio para etapas adicionales de procesamiento
en la señal. La limitación principal es la memoria block-RAM, que fue casi completamente utilizada.



142 CAPÍTULO 5. APLICACIONES

Cuadro 5.6: Utilización de recursos

LUTs de Slice Registros de Slice Multiplexores F7 Slice LUT como lógica
(17600) (35200) (8800) (4499) (17600)

3368 5576 54 1556 3303

LUT como memoria Block-RAM Tile DSPs Bonded IOB Bonded IOPADs
(6000) (60) (80) (100) (130)

65 58.5 3 81 130

IBUFDS ILOGIC OLOGIC BUFCTRL MMCME2 ADV
(95) (100) (100) (32) (2)

3 28 18 6 1

5.3.3.2. Validación del sistema

La adquisición fue comparada con la correspondiente obtenida utilizando el mismo procedimien-
to mostrado en [44]. Se utilizó un osciloscopio Tektronix TDS 3012 para esta adquisición. Como
era de esperar, los ADCs de Red Pitaya tienen errores de offset y de ganancia, que, debido a la
distribución natural de las caracteŕısticas eléctricas de las entradas y salidas analógicas, difieren
ligeramente entre varias placas y pueden cambiar con el tiempo. Estos errores fueron estimados
durante esta comparación, obteniendo un error de ganancia de aproximadamente 1,131 y un error
de offset de aproximadamente 0,015 V, muy similares a los reportados por el fabricante en [188]. La
Figura 5.23 muestra la digitalización de las señales Monitor y Error utilizando la metodoloǵıa del
trabajo anterior y esta nueva propuesta. La nueva adquisición es mucho más rápida que la anterior
y tiene una resolución comparable, aunque hay evidencia de algunas pequeñas no linealidades que
debeŕıan corregirse en el futuro.

5.3.4. Conclusiones

En este caṕıtulo se ha mostrado cómo los sistemas de detección coherente de señales desarrolla-
dos se pueden aplicar a la instrumentación de un equipo de Espectroscoṕıa Mossbaüer. Nuevamente
se ha verificado que desarrollar sistemas en hardware programable permite la incorporación de estos
sistemas a prototipos funcionales y no simplemente como un sistema de medida tradicional.

En esta implementación, la plataforma utilizada ha sido una Red Pitaya STEMLAB125-14,
desarrollada por AMD-Xilinx. Las caracteŕısticas espećıficas de este dispositivo han abierto nuevas
posibilidades de trabajo interdisciplinar, ya que permiten separar el procesamiento en tiempo real de
las señales, que tiene lugar en la FPGA embebida en la Red Pitaya, del análisis y la experimentación
en laboratorio, que puede ejecutarse en el microprocesador del dispositivo o en la computadora
host. Esto permite separar las tareas de diseño digital de las tareas de laboratorio, permitiendo
que diseñadores digitales e investigadores en Espectroscoṕıa Mossbaüer (u otras ramas de la f́ısica)
trabajen conjuntamente. Todo el código desarrollado durante este trabajo es de libre acceso y
disponible para la comunidad cient́ıfica en [185].

La digitalización de las señales Monitor y Error se llevó a cabo con éxito utilizando el hardware
de la Red Pitaya. El resultado es un método eficiente que utiliza un dispositivo estándar, disponible
y de bajo costo con una filosof́ıa de hardware abierto que lo hace ideal para su incorporación en
el laboratorio como un elemento de control más. En este sentido se desarrollaron herramientas de
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Figura 5.23: Validación del sistema. a) Datos sin procesar obtenidos de Red Pitaya y del método
anterior [44]. b) Corrección de errores de desplazamiento y ganancia. c) y d) Ampliación en partes
de las señales de Error que muestran algunas evidencias de no linealidades.

hardware espećıficas de la aplicación y herramientas de software para controlarlas fácilmente.

La naturaleza reconfigurable y paralela del dispositivo explorado abre diversas oportunidades
para la instrumentación de la Espectroscoṕıa Mössbauer. En el futuro cercano, se pretende mejorar
el sistema mediante la incorporación de etapas de procesamiento adicionales para capturar la dis-
persión de la señal a lo largo de ciclos coherentemente promediados. Esto permitirá cuantificar la
periodicidad de la onda, eliminando aśı datos de registros que exhiben altas dispersiones causadas
por fuentes de ruido aisladas. Además, se espera aprovechar las capacidades Ethernet de la Red
Pitaya para desarrollar software de medición que pueda ejecutarse convenientemente desde nave-
gadores web. En una perspectiva a más largo plazo, se avanzará en la adquisición en tiempo real
de los eventos del detector del espectrómetro, con su correspondiente marca de tiempo y enerǵıa,
de manera tal de poder discriminar entre eventos independientes sin la pérdida de información que
ocurre cuando se calcula el histograma en tiempo real. Se espera que este desarrollo, posibilitado
por la incorporación de sistemas SoC-FPGA en laboratorios de Espectroscoṕıa Mössbauer, permita
innovadoras soluciones en esta técnica.



Caṕıtulo 6

Conclusiones, aportes originales y
ĺıneas abiertas de trabajo

6.1. Conclusiones generales

A lo largo de esta tesis se han estudiado en detalle la teoŕıa y la implementación de técnicas de
detección coherente de señales, abordando su integración en dispositivos SoC-FPGA y su aplicación
a diversos sistemas de interés.

Los aspectos teóricos de estas técnicas fueron analizados en detalle en el caṕıtulo 2. Estas
permiten determinar la amplitud de señales de frecuencias conocidas, incluso en ambientes con muy
baja relación señal a ruido. La forma más conocida en la que se aplica el concepto de detección
coherente es el amplificador Lock-in, cuyo funcionamiento de basa en la multiplicación de la señal de
interés por una señal de referencia periódica, de la frecuencia que se pretende detectar, seguida de un
filtro pasa-bajos. En este esquema, el mezclador genera una señal compuesta por una componente
en banda base, que contiene la información deseada, y otra componente al doble de la frecuencia
de operación, que es eliminada por un filtro pasa bajos. La respuesta de este filtro es clave para
el funcionamiento del Lock-in. A lo largo de esta investigación se ha puesto especial énfasis en el
filtro de media móvil, por su simplicidad y su propiedad de rechazar completamente, en ciertas
circunstancias, la componente del doble de frecuencia proveniente del mezclador. Para este filtro se
ha determinado que, en presencia de ruido blanco en la señal de interés, la componente de ruido a la

salida se reduce en un factor de
√

N
2 , donde N es la cantidad de muestras de señal que se promedian

en el filtro. También se han analizado otras fuentes de ruido, como el ruido de cuantización, llegando
a la conclusión de que es, en definitiva, la componente de la señal error de cuantización que está en
la frecuencia objetivo la que limita la mejora de la SNR del sistema.

Otra técnica muy utilizada para el procesamiento coherente de señales es la promediación cohe-
rente, que consiste en promediar las muestras de la señal, teniendo en cuenta la posición relativa
que ocupan en cada periodo. Durante el desarrollo de la investigación se ha determinado que la
combinación del promedio coherente de Nca ciclos de una señal de interés y un sistema de Lock-in
convencional con filtro de media móvil de Nma ciclos (sistema CALI) produce los mismos resultados
que un Lock-in de N ciclos de la señal (sistema LI), siempre y cuando N = NcaNma. Aunque ambos
métodos proporcionan los mismos resultados, los cálculos necesarios para obtenerlos son bastante
diferentes. Espećıficamente, el número de multiplicaciones necesarias se reduce a medida que Nca

aumenta (y Nma disminuye). El caso más eficiente se logra cuando Nca = N y Nma = 1, donde el
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número de multiplicaciones requeridas se fija en la cantidad de muestras en un único ciclo de la
señal (M), independientemente del N seleccionado.

La alta frecuencia de operación de las aplicaciones planteadas, las necesidades de sincroniza-
ción de los algoritmos de detección coherente y las posibilidades de escalabilidad de los sistemas
desarrollados dificultan su aplicación en dispositivos tradicionales. Es por ello que se decidió que
la implementación de los sistemas se haga en dispositivos SoC-FPGA, que incorporan un arreglo
de celdas lógicas programables (FPGA) junto con un microprocesador. Estos dispositivos resultan
muy potentes, y tienen caracteŕısticas ideales para las aplicaciones planteadas, pero presentan como
desventaja una curva de aprendizaje muy lenta, que requiere de diseñadores especializados en el
diseño digital y en la arquitectura espećıfica de cada sistema. En este sentido se han hecho esfuerzos
por automatizar en lo posible el flujo de trabajo, dando lugar a sistemas de procesamiento de señal
reutilizables, de código abierto, que fueron probados en dispositivos de Intel-Altera y AMD-Xilinx,
los dos principales fabricantes del medio, y con conceptos básicos que son transferibles a las arqui-
tecturas de otros fabricantes. El caṕıtulo 3 cubre estos sistemas reutilizables, incluyendo su diseño
y las pruebas preliminares para verificar su funcionamiento.

Utilizando este sistema de procesamiento de señales se diseñaron dos dispositivos Lock-in: el
DE-li, implementado en una plataforma DE1-SoC, desarrollada por Terasic y basada en dispositivos
SoC-FPGA de Intel-Altera, y el RP-li, implementado en una plataforma Red Pitaya STEMLAB125-
14 basada en dispositivos de AMD-Xilinx. Estos desarrollos se presentan en el caṕıtulo 4, que cubre
el diseño de cada sistema, las pruebas que se hicieron para determinar sus caracteŕısticas princi-
pales y una comparación del desempeño de cada uno en distintos escenarios de operación. En este
caṕıtulo, además, se retoma el tema de la equivalencia entre el algoritmo CALI y el algoritmo LI,
verificando cómo la implementación del sistema CALI, con su respectiva reducción en las multi-
plicaciones necesarias, puede servir para incrementar la frecuencia de operación de los sistemas en
la implementación en el contexto de las FPGAs. Esto es posible gracias a que el algoritmo CALI
traslada el cuello de botella de la implementación en tiempo real desde una multiplicación hasta
una simple adición. Se ha verificado que los sistemas diseñados tienen prestaciones similares a al-
gunos Lock-in disponibles comercialmente, como el SR865, por una fracción del precio. Además, su
naturaleza reconfigurable permite adaptar los sistemas a cada aplicación en particular, optimizando
el diseño en cada caso.

Finalmente, en el caṕıtulo 5 se aplican los dispositivos desarrollados a tres aplicaciones distin-
tas: La tomograf́ıa magnética para la detección de nanopart́ıculas ferromagnéticas en técnicas de
terapias oncológicas, las interfaces cerebro computadora y la calibración de equipos de Espectros-
copia Mössbauer. Como primera conclusión al respecto se destaca la flexibilidad de los sistemas
desarrollados, que permite su incorporación en tres áreas aparentemente dispares.

En el ámbito de la Tomograf́ıa Magnética, se ha logrado incorporar a un modelo previamente
desarrollado la detección coherente de señales de 100 kHz utilizando el DE-li, en reemplazo de un
Lock-in comercial de mayor costo y tamaño. Esta innovación contribuye significativamente a la
automatización del proceso, reduciendo drásticamente los tiempos de medida e independizándolo
de un dispositivo costoso y poco configurable. Además, la especificidad de la aplicación permite
configurar el DE-li para las necesidades particulares, obteniendo medidas de mayor resolución con un
dispositivo de menor costo. Utilizando el sistema diseñado y algoritmos de reconstrucción diseñados
oportunamente se ha logrado determinar la posición de un phantom, un objeto artificial que se utiliza
para calibrar, probar y evaluar el rendimiento de los sistemas de imagen, en distintas posiciones
dentro del área de medidas.
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Por otro lado, en el área de las interfaces cerebro computadora, los sistemas desarrollados
han sido reconfigurados para implementar un detector de potenciales evocados visuales de estado
estable (conocidos como SSVEPs) de varios canales, fácilmente escalable y basado en un Lock-in
multifrecuencia. En esta aplicación, destaca cómo el sistema de detección coherente se integra como
un elemento funcional dentro del sistema completo, en lugar de ser utilizado únicamente como un
aparato de medida, como es común con los Lock-in en un laboratorio tradicional. Los experimentos
llevados a cabo muestran la capacidad del sistema para adquirir la señal de electroencefalograf́ıa,
detectar en tiempo real la presencia de SSVEPs mediante Lock-in con filtro de media móvil de 2 s
y transmitir los datos a una PC.

En el contexto de la Espectroscoṕıa Mössbauer se han utilizado los dispositivos desarrollados
para medir señales de Monitor y Error de un controlador de velocidad y aśı inferir la velocidad
verdadera durante la adquisición de un espectro. Para este desarrollo se partió de la plataforma
Red Pitaya, adaptando el RP-li para lograr la adquisición de las señales promediadas coherente-
mente, lo que permite una calibración más precisa del instrumental involucrado en esta técnica y,
en consecuencia, la obtención de espectros con mayor exactitud. La integración de la Red Pitaya a
un laboratorio de Espectroscoṕıa Mössbauer abre además nuevas posibilidades de trabajo interdis-
ciplinar, ya que este dispositivo separa la adquisición y procesamiento en tiempo real de la señal
del análisis y interacción con el experimento en śı. De esta manera, un diseñador especializado en
diseño digital puede desarrollar el procesamiento espećıfico requerido por el experimento, dejándole
la experimentación al investigador especializado.

6.2. Ĺıneas abiertas de investigación

Si bien este trabajo de investigación ha alcanzado un nivel avanzado que permite la presentación
de resultados y el uso cotidiano de los dispositivos involucrados, aún quedan numerosos aspectos
teóricos por desarrollar y diversas áreas por mejorar, tanto en los instrumentos implementados
como en las aplicaciones desarrolladas.

Desde punto de vista de la teoŕıa es necesario un análisis más profundo de los efectos del ruido
de cuantización en distintos escenarios. Durante esta tesis se ha determinado que en definitiva es
la componente de este error que está en la misma frecuencia que la señal de interés la que limita
la mejora de la SNR que se puede lograr al aplicar técnicas de detección coherente. Sin embargo,
esta componente depende de múltiples factores, como la relación entre la frecuencia de muestreo y
la frecuencia objetivo, la amplitud de la señal medida y la tensión de fondo de escala del ADC. Si
bien se ha logrado acotar este efecto, la cota obtenida es muy conservadora y, tanto en las pruebas
prácticas como en las simulaciones, las contribuciones reales de este error resultan significativamente
menores. Es deseable en un futuro acotar en mayor medida esta fuente de error, determinando las
condiciones para minimizarlo y mejorando aśı el sistema de medida.

Otro aspecto interesante para explorar en este sentido es la utilización de otros tipos de filtros
pasa-bajo en el Lock-in, posiblemente utilizando una combinación de filtros de media móvil con
filtros IIR. Esto garantizará la eliminación del componente del doble de frecuencia generada por el
mezclador gracias al filtro MAF y permitirá reducir el ruido de forma, probablemente, más eficiente
con el filtro IIR. Un modelo teórico que cubra todos estos aspectos seŕıa útil para determinar los
parámetros de estos filtros antes de una posible implementación.

En las implementaciones, tanto el RP-li como el DE-li tienen aspectos a mejorar. El DE-li se
encuentra en un estado más avanzado de desarrollo, con una interfaz Web que permite gestionar
el Lock-in sin conocimientos espećıficos del hardware ni software de base. Esta capa de abstracción
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falta en el RP-li, que actualmente debe utilizarse mediante rutinas de C o Python. En cuanto al
hardware, podŕıan agregarse funcionalidades para implementar Lock-in con otros tipos de filtros,
aparte del MAF, y en el caso del DE-li seŕıa deseable rediseñar la etapa de acondicionamiento
analógico del conversor Highspeed AD/DA card para cubrir todo el rango de frecuencias que ofrece
(DC–65 MHz). Para ello, debeŕıa considerarse reducir la frecuencia de corte del filtro anti-aliasing y
cambiar los amplificadores operacionales por otros de mayor ancho de banda, como se detalló en la
sección 3.2. Además, un correcto encapsulamiento de la plataforma DE-li facilitaŕıa su portabilidad,
aśı como una adaptación para uso con fuente de enerǵıa inalámbrica. Otras limitaciones incluyen
la imposibilidad de trabajar con una fuente externa como referencia y, en el caso del RP-li, la
de operar con señales diferenciales. Estos son algunos de los aspectos que se planean explorar en
futuras implementaciones.

En las ĺıneas de aplicaciones espećıficas también se prevee gran trabajo a futuro. En el caso
de la Tomograf́ıa Magnética el principal aspecto a mejorar es la permutación de las espiras, que
actualmente debe hacerse en forma manual. En este sentido, se buscará reemplazar el conmuta-
dor mecánico por un multiplexor electrónico de señales analógicas, controlado directamente por
la plataforma SoC-FPGA del DE-li y automatizar la rotación del conjunto de bobinas utilizando
una configuración mecánica simple. Además, resta repetir las mediciones In Vivo de nanopart́ıcu-
las ferromagnéticas inyectadas en pequeños animales reportadas en [23], pero ahora con el nuevo
dispositivo. Una vez verificada la operación el sistema ya se encontrará en un estado funcional para
su aplicación en estudios de Hipertermia Magnética.

En el campo de las interfaces cerebro computadora seŕıa deseable incrementar los comandos
asociados al dispositivo, por ejemplo con una combinación de codificación en fase y frecuencia
de los est́ımulos. La modularidad del Lock-in desarrollado permite agregar en un único dispositivo
muchos detectores, por lo que podŕıa implementarse la detección conjunta de tantos est́ımulos como
sean posibles con las celdas lógicas y bloques DSP del hardware disponible. Asimismo, seŕıa útil
migrar la implementación hacia una plataforma con microprocesador embebido, como la DE1-SoC.
Esto permitiŕıa añadir una capa de aplicación al sistema, permitiendo cerrar el lazo de control de
una interfaz cerebro computadora completamente funcional.

Con respecto a la Espectroscoṕıa Mössbauer se planea agregar etapas adicionales al procesa-
miento para capturar la dispersión de la señal a lo largo de ciclos coherentemente promediados, para
poder eliminar registros de altas dispersiones causadas por fuentes de ruido aisladas. Además se
pretende aprovechar las capacidades Ethernet de la Red Pitaya para generar una interfaz de usuario
más intuitiva, ejecutada a través de un servidor Web, en la misma ĺınea del desarrollo llevado a cabo
para el DE-li. En una perspectiva a más largo plazo, se avanzará en la adquisición en tiempo real
de los eventos del detector del espectrómetro, con su correspondiente marca de tiempo y enerǵıa,
de manera tal de poder discriminar entre eventos independientes sin la pérdida de información que
ocurre cuando se calcula el histograma en tiempo real.

Finalmente, es de destacar que las funcionalidades desarrolladas para la Espectroscoṕıa Möss-
bauer han encontrado nuevas aplicaciones en el campo del descongelamiento de tejidos criopre-
servados. Un desarrollo reciente en el Instituto de F́ısica de La Plata [189] emplea promediación
coherente mediante un osciloscopio para la detección de señales de radiofrecuencia, en un enfo-
que similar al implementado en [44]. En el corto plazo, se planea reemplazar esta técnica basada
en osciloscopio por el dispositivo desarrollado sobre la plataforma Red Pitaya. Se prevé que, con
adaptaciones mı́nimas, el dispositivo pueda aplicarse a este nuevo ámbito, aparentemente diśımil,
reafirmando la flexibilidad y la versatilidad de los sistemas desarrollados.
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págs. 487-97. doi: 10.1016/S1470-2045(02)00818-5.

[8] J. W. Hand y Gail ter Haar. ((Heating techniques in hyperthermia)). En: The British Journal
of Radiology 54.642 (1981). PMID: 7016234, págs. 443-466. doi: 10.1259/0007-1285-54-
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[14] Rudolf Hergt y Silvio Dutz. ((Magnetic particle hyperthermia—biophysical limitations of a
visionary tumour therapy)). En: Journal of Magnetism and Magnetic Materials 311.1 (2007).
Proceedings of the Sixth International Conference on the Scientific and Clinical Applications
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[28] Qilong Deng et al. ((A Parallel Impedance Measurement System for Electrical Impedance
Tomography System with Multi - Microcontroller - Unit Architecture)). En: 2018 IEEE In-
ternational Conference on Manipulation, Manufacturing and Measurement on the Nanoscale
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págs. 117-258. doi: 10.1007/BF02546511.

[56] A. Khintchine. ((Korrelationstheorie der stationären stochastischen Prozesse)). En: Mathe-
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[130] Mat́ıas Javier Oliva, Pablo Andrés Garćıa y A. L. Veiga. ((Evaluación del desempeño de
sistemas embebidos heterogéneos para aplicaciones de tomograf́ıa magnética)). En: Jornadas
de Investigación y Transferencia UNLP. La Plata, Argentina, mar. de 2019.

[131] H. Scharfetter et al. ((A new type of gradiometer for magnetic induction tomography)). En:
Physiological Measurement 26 (2005), S307-S318. doi: 10.1088/0967-3334/26/5/022.

[132] B. Ficko et al. ((Development of a magnetic nanoparticle susceptibility magnitude imaging
array)). En: Physics in Medicine and Biology 59 (2014), págs. 1047-1071. doi: 10.1088/
0031-9155/59/4/1047.

[133] R. G. Liu, M. Soleimani y W. R. B. Lionheart. ((Time difference imaging of magnetic induc-
tion tomography in a three-layer physical phantom)). En: Measurement Science and Tech-
nology 25 (2014), pág. 065402. doi: 10.1088/0957-0233/25/6/065402.

[134] D. F. Coral et al. ((Nanoclusters of crystallographically aligned nanoparticles for magnetic
thermotherapy: aqueous ferrofluid, agarose phantoms and ex vivo melanoma tumour assess-
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2014, págs. 511-516.

[174] D Liu et al. ((FPGA-based real-time compressed sensing of multichannel EEG signals for
wireless body area networks)). En: Biomedical Signal Processing and Control 49 (2019),
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