Universidad Nacional de Mar del Plata
Facultad de Ingenieria
Departamento de Ingenieria Electronica

CIRCUITOS INTEGRADOS DE BAJO CONSUMO PARA
DETECCION Y LOCALIZACION DE DISPAROS DE
ARMAS DE FUEGO

Por
Alfonso Chacon Rodriguez

Tesis presentada para optar por el Grado Académico de:
Doctor en Ingenieria, Orientacion Electronica
Director de Tesis: Dr. Pedro M. Julian
Co-Director de Tesis: Mg. Manuel Gonzalez

Mar del Plata, Argentina. 29 de mayo de 2009.



"R I NF I

L
: REPOSITORIO INSTITUCIONAL

FACULTAD DE INGENIERIA ' UNMDP

RINFI es desarrollado por la Biblioteca de la Facultad de Ingenieria de la
Universidad Nacional de Mar del Plata.

Tiene como objetivo recopilar, organizar, gestionar, difundir y preservar
documentos digitales en Ingenieria, Ciencia y Tecnologia de Materiales y
Ciencias Afines.

A través del Acceso Abierto, se pretende aumentar la visibilidad y el impacto
de los resultados de la investigacién, asumiendo las politicas y cumpliendo
con los protocolos y estandares internacionales para la interoperabilidad

entre repositorios

©

zMEsta obra estd bajo una Licencia Creative Commons

Atribucidon- NoComercial-Compartirlqual 4.0

Internacional.




Universidad Nacional de Mar del Plata
Facultad de Ingenieria
Departamento de Ingenieria Electronica

CIRCUITOS INTEGRADOS DE BAJO CONSUMO PARA
DETECCION Y LOCALIZACION DE DISPAROS DE
ARMAS DE FUEGO

Por
Alfonso Chacon Rodriguez

Tesis presentada para optar por el Grado Académico de:
Doctor en Ingenieria, Orientacion Electronica
Director de Tesis: Dr. Pedro M. Julian
Co-Director de Tesis: Mg. Manuel Gonzalez

Mar del Plata, Argentina. 29 de mayo de 2009.



Indice general

Indice general

Indice de tablas

Indice de figuras

Abstract

Resumen

Agradecimientos

1. Introduccion

2. Antecedentes y resultados existentes

2.1.
2.2.

2.3.
2.4.

2.5.

Introduccién . . . . . . ...
Motivacidn para el estudio de soluciones al problema de deteccion y locali-
zacibndearmas defuego . . . . . . . . ... L L Lo
Generalidades sobre la acustica de disparos de armas de fuego . . . . . . .
Aproximaciones a los métodos de deteccion, clasificacion y localizacion
existentes en la literatura . . . . . . . ... .. .. ...
Propuesta metodolégica . . . . . . . . .. ... ...

3. Analisis y evaluacion de métodos de deteccion

3.1.
3.2.

3.3.
3.4.

Introduccion . . . . . . oL
Arquitectura de deteccion y especificaciones de caracteristica operativa de
TECEPLOT .« . v v o i e e e e e e e e e e e e e e
Datos usados para la evaluacién algoritmica . . . . .. ... ... ... ..
Descripcion y andlisis de algoritmos de preprocesamiento . . . . . . . . . .
3.4.1. Valorabsoluto . ... ... ... .. ... ... ... ...
34.2. Filtrodemediana . . . . . . . .. .. ... ... L.
3.4.3. Operador de energia de Teager, TEO . . . . . . . ... ... .. ..

II

VIl

XV

XVI

XVII

32

3.4.4. Filtro apareado o correlacion de la sefal a detectar contra una plantilla 32

3.4.5. Banco de filtros para la transformada discreta de onditas (DWT) . .

II

37



3.4.6. Banco de filtros analégicos . . . . . .. ... ... L. 45

3.4.7. Sinpreprocesamiento . . . . . . . ... .. a e 52
3.5. Andlisis conjuntode losmétodos . . . . . . .. ... 52
3.6. Conclusiones . . . . . . . . . . . 55
. Implementacion de circuitos detectores basados en onditas 56
4.1. IntroducciOn . . . . . . . . . L e e e 57
4.2. Unidad de deteccion basada en filtros ondita analégicos . . . . . . ... .. 57
4.2.1. Consideraciones de rango dindmico . . . . . . .. .. ... .. .. 58
4.2.2. Disefio de subsecciones de la unidad de deteccién . . . . . . . . .. 61
4.2.3. Layoutdelcircuito . . . . . . .. ... ... 83
4.2.4. Discusion de los resultados experimentales . . . . . . . ... ... 84
43. FiltroencascadaHaar . .. ... .. ... ... ... ........... 96
4.3.1. Resultados de las simulaciones . . . . . .. ... ... ....... 109
432, Layout . .. . . . . . . 109
4.3.3. Estructuras pendientes . . . . . . ... ... Lo 112
4.4, Conclusiones . . . . . . . . . i e e e 117
. Implementacion de circuitos localizadores de sefiales de audio impulsivas 118
5.1. Introduccion . . . . . . . ... e e e 119
5.2. Descripcion funcional de estimadores usando lineas de retardo . . . . . . . 121
5.2.1. Correlacién cruzada (CC) . . . . . . . . . . . . . . . ... .... 121
5.2.2. Derivada de la correlacion cruzada (CCD) . . . . . ... ... ... 122
5.23. EICCD adaptivo(ACCD) . . . . . ... ... .. ... ..... 123
5.3. Sistema de lazo cerrado sin cadenasderetardo . . . . . . . ... ... ... 124
5.3.1. Implementaciénensilicio . . .. ... ... ... ......... 126
5.3.2. Verificaciéneléctrica . . . . . . . ... ... Lo 126
5.4. Sistema de lazo cerrado con algoritmo de filtrado lineal para estimacién . . 133
5.4.1. Cdlculo y simulaciones de variables del estimador lineal . . . . . . 137
5.4.2. Implementaciénensilicio . . ... ... ... ... ........ 137
54.3. Verificacion . . . . . . ... .. 140

5.5. Sistema de lazo cerrado con algoritmo de busqueda binaria para la estima-
cibndelretardo . . . . . . . . ... 148
5.5.1. Disefioy verificacién . . . . . . . ... ... 150
5.6. Conclusiones . . . . . . . . . .. .. 154
. Conclusiones y aportes 156

. Verificacion de condiciones de admisibilidad de un polinomio pasabanda de or-

den tercero utilizado como funcion de ondita continua. 160
A.l. IntroducciOn . . . . . . . ... 161
A.2. Integracion a cero en tiempo infinito . . . . . .. ... oL 162
A.3. Pertenencia de ¥ (t) a L*>(R) (energia finita) . . . . . ... .. ....... 163
A4. Pertenenciade W(w)a L2(R) . . . . . .. 164

III



A.5. Condicién de admisibilidad . . . . .. ... ... ... ... ... .. ... 165
A.6. Localizacién en tiempo y frecuencia . . . . . . . ... .. ... ... ... 166

B. Analisis de filtros simétricos de diferenciado y de promedio deslizantes, cons-

truidos con filtros balanceados a capacitores conmutados. 169
B.1. Andlisis de un circuito de promedio deslizante . . . . . . . ... ... ... 170
B.2. Analisis de un circuito de diferenciado deslizante . . . . . .. ... .. .. 174
Bibliografia 180

v



Indice de tablas

3.1.
3.2.
3.3.
3.4.
3.5.
3.6.

3.7.
3.8.

3.9.

3.10.

3.11.

3.12.

3.13.

3.14.

3.15.

3.16.
3.17.

4.1.

ROC para comparacién contra valor absoluto de lasefial. . . . . ... ...
Semiperiodo aproximado del primer o segundo pico de presién sonora. . . .
ROC para filtrado de mediana de la sefial de entrada. . . . . . . .. .. ..
ROC para filtrado de la senal de entrada usando un operador de energia de

ROC para correlacion de la sefial contra plantilla hecha con el promedio de
disparos a30m. . . . . . . ...
ROC para correlaciéon de la sefial contra plantilla hecha con el promedio
disparosa90m. . . . . ...
Diadas del banco de filtros en cascada paralaDWT. . . . . . . ... .. ..
ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 3, 4 y 5.
Estimador cuadrdticode energia. . . . . . .. ... ... ... .......
ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 3, 4 y 5.
Valor absoluto como estimador de energia. . . . . ... ... ... ....
ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 4, 5 y 6.
Estimador cuadrdticode energia. . . . . . .. ... ... ... .......
ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 4, 5 y 6.
Valor absoluto como estimador de energia. . . . . . ... .. ... ....
ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3, 4 y 5.
Valor absoluto como estimador de energia. . . . . . . ... ... ......
ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3, 4 y 5.
Estimador cuadrdticode energia. . . . . . . .. .. ... ... ...
ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3 y 4. Valor
absoluto como estimadorde energia. . . . . .. ... ... ... ......
ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3 y 4 .
Estimador cuadrdticode energia. . . . . . . ... ... ... ... .....
ROC para sefial de entrada sin procesar. . . . . . . .. .. ... ... ...
Mejores pares (TPR, FPR) por algoritmo. . . . . . .. .. ... ... ...

Tensiones pico entregadas, referidas a presiones sonoras esperadas por el
sistema, por un micréfono EMKAY MD9745APZ-F. . . . ... ... ...

26
29
31
33
35

36
41

42

42

43

43

48

49

49

50

52
53



42.
43,
4.4,
45,
4.6.
47,
4.8,

4.9.
4.10.

5.1.

5.2.

5.3.

Al

Razones de aspecto de transistores para cada OTA (W/L). . . . . . . . . ..
Caracteristicas de OTAs implementados, obtenidas de simulaciones SPICE.
Célculos de la desviacion porcentual de las tensiones de compuerta para los
pares diferenciales para la tecnologia y los tamafios escogidos (transistores
PMOS). . . e
Calculos de la desviacion porcentual de los copiadores de corriente NMOS,
para la tecnologia y los tamafios usados. . . . . . . .. .. .. ... .. ..
Célculos de la desviacion porcentual de los copiadores de corriente PMOS,
para la tecnologia y los tamafosusados. . . . . . . .. ... ... .....
Consumo completo de etapas con alimentacion a4V.CI'1. . .. .. .. ..
Consumo completo de etapas con alimentacién a3.3V.CI2. . . .. .. ..
Offset de salida para las etapas de los coeficientes, para los dos CI medidos.
Tensiones de polarizacion para el amplificador operacional tipo cascode. . .

Comparacién de consumo y precision entre la arquitectura de lazo cerrado y
otros circuitos que realizan la misma funcién. . . . . . ... ... ... ..
Consumo final del CI estimador de retardo basado en filtro lineal de Kalman
(excluidos pads). . . . . . . . . .
Consumo final del CI estimador de retardo basado en un algoritmo de bisque-
da binaria(excluidos pads). . . . . . . . .. ...

Diadas del banco de filtros en paralelo propuesto en el capitulo 3. . . . . .

VI

65
65
83
83
83
86
87

87
105

130

143

152



Indice de figuras

2.1.
2.2.

2.3.

24.

2.5.
2.6.

2.7.

2.8.

2.9.
2.10.

3.1.
3.2

3.3.

3.4.

3.5.
3.6.
3.7.

Imagen Schlieren de alta velocidad de un rifle calibre .30-06 haciendo fuego. 7
Imagen Schlieren del estallido de boca de una pistola .45 sin silenciador
(izquierda) y con silenciador (derecha). . . .. .. ... ... ... .... 8
Firma temporal del fenémeno acustico detrds de un disparo de arma de fuego
en direccion a un micréfono, a campo abierto. . . . . . .. ... ... ... 8
Cono de propagacion de la onda de choque generada por la bala a velocidad
SUPETSONICA. .+ . v v v v v v e e e e e e e e e e e e e e e e e 10

Muestra temporal de algunas de las senales grabadas en un ambiente selvdtico. 11
Muestra de firma temporal de las cinco armas grabadas, a una distancia de
30m, 0 grados de incidencia sobre el micréfono. . . . . . . . ... ... .. 12
Ejemplos espectrales para una carabina calibre .22, una pistola de 9mm y
una escopeta calibre .12, todas grabadas a una distancia de 30m. Sonidos
tomadosde [1]. . . . . . . . . e 13
Muestra de firma temporal detallada para una pistola 9mm, a una distancia

de 30m, O grados de incidencia sobre el micr6fono. . . . . .. ... .. .. 13
Ejemplo de un nodo completamente integrado. . . . . ... ... .. ... 16
Ejemplo de la red de sensores para la deteccion de cazailegal. . . . . . . . 17
Estructura basica del algoritmo de deteccién evaluado. . . . . ... .. .. 20

Los positivos que ocurren en un instante demasiado alejado del verdadero
evento, como los que se observan cerca de los cinco y siete segundos en este
caso, se consideran como anomalias (XTP). . . . ... . ... ... .. .. 24
Ejemplo de deteccidn correcta (positivo verdadero) del disparo de una es-
copeta calibre .12, a 250m del detector, usando el método de transformada

discreta de ondita (DWT). . . . . . . . ... . ... ... ... ... ... 25
Estructura bésica del algoritmo de deteccidn por valor absoluto o rectifica-

ciondesenal. . . . . . ... Lo 26
ROC de sistema sobre la sefial rectificada en onda completa (o valor absoluto). 27
Estructura de deteccién por filtrado de mediana. . . . . . . ... ... ... 27
Dispositivo de brigada de baldes, o "Bucket Brigade Device”, usado como

registro analdgico de desplazamiento. . . . . . . . ... ... ... .. .. 28

VII



3.8.
3.9.
3.10.
3.11.

3.12.
3.13.

3.14.
3.15.
3.16.
3.17.
3.18.
3.19.

3.20.
3.21.

3.22.

3.23.

3.24.

3.25.

3.26.

3.27.

Unidad basica de una celda de retardo basada en muestrear y mantener una
sefnal usando dos relojes complementarios no solapados. . . . . . . .. ..
Ejemplo de busqueda por el retardo y la ventana 6ptimos. . . . . . . . . ..
ROC. Preprocesamiento de Filtro de mediana. . . . . . ... ... ... ..
Estructura bésica del algoritmo de deteccion basado en el operador discreto
deenergiade Teager. . . . . . . . . . . . . . ... ..
ROC. Preprocesamiento por mediode TEO. . . . . . ... ... ... ...
Esquema bésico para el algoritmo de deteccion basado en filtrado por apa-
reamiento (correlacion contra una plantilla). . . . . . ... ... ... ...
ROC. Procesamiento por correlacion. Plantilla de disparos a 30 metros.
ROC. Procesamiento por correlacion. Plantilla de disparos a 90 metros.
Respuesta normalizada en frecuencia de filtro escala Haar. El filtro actia
comounpasabajos. . . . . ...
Respuesta normalizada en frecuencia de filtro ondita Haar. El filtro actia
comounpasaaltos. . . . . . . ...
Estructura general de un banco de filtros de descomposicién por onditas.
Estructura del banco de filtros y el detector. . . . . . . .. ... ... ...
Suma de vectores a la salida de los filtros de ondita discreta. . . . . . . ..
ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Estimador cuadratico
de energia. Coeficientes de niveles 3,4y 5. A 0, 90 y 180 grados de inciden-
ciasobre el micréfono. . . . . ... ..o Lo
ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Valor absoluto como
estimador de energia. Coeficientes de niveles 3,4y 5. A 0, 90 y 180 grados
de incidencia sobre el micr6fono. . . . . . . ... oL
ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Estimador cuadratico
de energia. Coeficientes de niveles 4,5y 6. A 0, 90 y 180 grados de inciden-
ciasobre el micréfono. . . . . .. ... Lo
ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Valor absoluto como
estimador de energia. Coeficientes de niveles 4, 5y 6. A 0, 90 y 180 grados
de incidencia sobre el micr6fono. . . . . . . ... oL Lo
Estructura de procesamiento de sefial para encontrar detalles de sefal, uti-
lizando un banco de filtros paralelos como estructura de preprocesamiento
CWT. e
Banco de filtros paralelos anal6gico equivalente a una descomposicién con-
tinuadeonditas. . . . . . ... Lo
Respuesta de frecuencia de los filtros en un banco paralelo de transformada
continua de onditas (CWT). . . . . . . . ... ... ... .. .. ......

VIII

29
31
32

33
33

34
35
36
38
39
40

40
41

42

43

44

44

46

46



3.28.

3.29.

3.30.

3.31.

3.32.

3.33.

4.1.

4.2.

4.3.

4.4.
4.5.

4.6.
4.7.
4.8.
4.9.
4.10.
4.11.

4.12.
4.13.
4.14.
4.15.

ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3,4y 5. A 0, 90
y 180 grados de incidencia sobre el micr6fono. Estimador de valor absoluto
paralaenergia. . . . . . . . . ...
ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3,4y 5. A 0, 90
y 180 grados de incidencia sobre el micr6fono. Estimador cuadratico para la
ENErgia. . . . . . . e e e e
ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3y 4. A 0,90y
180 grados de incidencia sobre el micréfono. Estimador de valor absoluto
paralaenergia. . . . . . .. . ...
ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3y 4. A0, 90 y
180 grados de incidencia sobre el micréfono. Estimador cuadrético para la
ENergia. . . . . .. e
ROC. Seifial sin preprocesamiento. A 0, 90 y 180 grados de incidencia sobre
el micréfono. . . . . . ..o
Falso positivo obtenido con el filtro de mediana procesando una grabacién
deunaquebrada. . . . ... ... ...

Banco de filtros completo a implementar, utilizando amplificadores opera-
cionales de transconductancia (OTAS). . . . . . . . . . . ... ... ....
Valor de la constante de proporcionalidad entre la transconductancia del
OTA vy la transconductancia de los transistores del par de entrada, K =
gmas1/ G, en funcion de la transconductancia normalizada como funcién a
su vez del nivel de inversion del transistor. . . . . . . . ... ... ... ..
Valor de la constante de proporcionalidad entre transconductancia del OTA
y transconductancia de los transistores del par de entrada, K' = gmy; /Gy,
en funcion del nivel de inversion ¢f del transistor M. . . . .. .. ... ..
OTA linealizado con difusores simétricos. . . . . . . . . . .. ... .. ..
Transconductor de 137nS. Se usan transistores PMOS como par de entrada
por su menor transconductancia intrinseca. . . . . . . . ... ... L. L.
Simulaciones de rango lineal y transconductancia de OTA de 137nS. . . . .
Transconductorde 68.5nS. . . . . . . .. ... L oL
Simulaciones de rango lineal y transconductancia de OTA de 68.5nS. . . . .
Simulaciones de rango lineal y transconductancia OTA34.25nS. . . . . . .

Rango lineal y transconductancia para OTA de 385nS, polarizado con 180nA.

Esquema de amplificacion usado para las salidas a pads de los coeficientes y
el nodo intermedio del banco de filtros. . . . . . . .. ... ... L.
Respuesta en frecuencia para los coeficientes 3, 4 y 5 y el nodo intermedio.

OTA dual, 68.5nS. . . . . . . . . .
Comparador para deteccion de cruce por cero. Version 1, salida balanceada.
Comparador para deteccidn de cruce por cero para rectificador. Versién 2. .

IX

48

49

50

51

52

54

58

63

63
64

69
70
71

72



4.16.
4.17.
4.18.
4.19.

4.20.
4.21.
4.22.
4.23.

4.24.

4.25.

4.26.
4.27.

4.28.
4.29.
4.30.

4.31.

4.32.
4.33.
4.34.

4.35.
4.36.
4.37.
4.38.

4.39.
4.40.

Simulacién en CD para comparadores, versiones 1 y2. . . .. ... .. ..
Respuesta transitoria para comparadores versiones 1 y 2, entrada de 20mV.

Circuito rectificador completo. . . . . . . . .. .. ... L.
Transferencia CD para el rectificador (versiones 1 y 2 con comparadores
versiones 1 y 2 respectivamente). . . . . . . . .. ... .
Respuesta transitoria para el rectificador. . . . . . . . ... ... ... ...
Unidad de cdlculo con sumador de salida de filtros rectificada. . . . . . . .
Respuesta de unidad completa, entrada 20mV. . . . . . ... ... .. ..
Salida del algoritmo tedrico versus salida simulada a partir del esquematico,
para una aproximacion lineal a tramos al sonido grabado de una pistola 9mm
a250m, 180 grados. . . . . . . .. L
Salida del algoritmo tedrico versus salida simulada a partir del esquematico,
para una aproximacion lineal a tramos al sonido grabado de un revolver .32
a250m, 0 grados. . . . . . ... e
Salida del algoritmo tedrico versus salida simulada a partir del esquematico,
para una aproximacion lineal a tramos al sonido grabado de una carabina .22
a90m,0grados. . . . . . . ..
Ejemplo de los copiadores de corrientes de polarizacién. . . . . . . . . ..
Fuente de autopolarizacién, independiente de la alimentacion. Se incluye
circuito arrancador. . . . . ... Lo
Escalera de divisiénde corrientes . . . . . . . . ... ... ... L.
Ejemplo de layoutde los OTAs. . . . . . . .. .. .. .. ... .. ....
Layout final de todo el circuito integrado, en tecnologia estindar CMOS de
05 pum. .. Lo e
Banco de pruebas usado, con detalle de la placa de mediciones con el CI
incorporado. . . . . ... e e
Respuesta en frecuencia para el nodo intermedio y los coeficientes 3,4 y 5.

Respuesta temporal de la unidad de cdlculo para un tono de SO0Hz. . . . . .
Salida del sistema, con la entrada alimentada con una sinusoidal de 5S00Hz,
150mV. . .
Banco de pruebas fuera de linea, aplicado sobre el CI2. . . . . . . . .. ..
Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de escopeta .12 a 30m.
Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de carabina .22 a 30m.
Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de una pistola de 9mm

Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de revélver .38 a 90m.
Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacion de ave, amplificada
100 veces. . . . . . o e e e e

73
73
74

74
75
76
77

77

78

79
80

81
81
84

85

86
88
89

89
91
91
92



4.41.
4.42.
4.43.
4.44.
4.45.
4.46.
4.47.
4.48.

4.49.
4.50.

4.51.

4.52.

4.53.

4.54.

4.55.

4.56.

4.57.

4.58.

4.59.

4.60.

4.61.

4.62.

4.63.

4.64.

Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacién de avién, amplifi-
cada 100 veces. . . . . . . . ...
Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacién de una motosierra
a30m, amplificada I0veces. . . . . . .. ... .. .. ... .. ......
Propuesta de banco de pruebasenlinea. . . . .. ... .. ... ......
Estructura de un filtro de Haar de escala, llamado también de aproximacion.
Estructura de un filtro de Haar de ondita, llamado también de detalle. . . . .
Estructura bésica de descomposicién de un coeficiente cAN — 1 en un coe-
ficiente cD N de detalle y un coeficiente cAN de aproximacién. . . . . . .
Dos bloques de aproximacién en cascada, con un submuestreo por 2 en el

Circuito que realiza un filtrado por aproximacién en dos niveles, para obtener
el coeficiente CAs. . . . . . . o o L e
Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. 4.48. . .
Circuito que realiza el muestreo y mantenimiento a la salida de todos los
coeficientes. . . . . . . . ... e
Circuito que realiza un filtrado por detalle de un nivel, para obtener el coefi-
ciente cDj3. El diagrama de tiempos de los relojes necesarios se muestra en
laFig. 4.52. . . . . . e
Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. 4.51. . .
Un bloque de aproximacion seguido de un bloque diferenciador en cascada,
con un submuestreopor 2enelmedio. . . . . . .. ... L.
Circuito que realiza un filtrado por detalle de dos niveles, para obtener el
coeficiente cDy. . . . . . e
Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. 4.54. . .
Muestra de la implementacion discreta en Matlab del coeficiente cAs.

Diagrama de bloques del circuito completo para el célculo de los coeficientes
dedetalle 3,4y 5. . . . . . . e
Configuracion del amplificador operacional con terminacién o salida senci-
lla, tipo cascode, y respuesta de frecuencia. . . . . .. ... ... ... ..
Diagrama de tiempos de la secuencia de relojes principales. . . . . . . . ..
Generador de relojes bifdsicos. . . . . . . . ... L L L L oL
Bufferdereloj. . .. .. ... .. ... . ...
Bloque de acondicionamiento de reloj para cada sefial de conmutacién nece-

Simulacién temporal para el coeficiente de aproximacién 2, luego de sus
respectivo muestreo y mantenimiento. . . . . . ... ... .. ...
Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 3, luego de su respectivos
muestreo y mantenimiento. . . . . . . ... ... e e e

XI

94
94
95
96
97
97
97

98
99

100
101
101
102
103
104
104
105
106
106
107
108

108

109



4.65

4.66.

4.67.
4.68.
4.69.
4.70.
4.71.

4.72.

5.1

5.2
5.3.
54.
5.5.
5.6.
5.7.
5.8.

5.9.

5.10.

5.11.

5.12.

5.13.

5.14.

5.15.

5.16.

5.17
5.18

. Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 5, luego de su respectivos
muestreo y mantenimiento. . . . . . . .. ... ..
Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 5, luego de su respectivos
muestreo y mantenimiento. . . . . . . . ... ... e e e e
Simulacion de circuito final para el coeficiente cA,. . . . . . . . ... ...
Simulacién de circuito final para el coeficiente cDs. . . . . . . . ... ..
Simulacién final de circuito final para el coeficiente cDy. . . . . . . . . ..
Simulacién de circuito final para el coeficiente cDs. . . . . . . . .. .. ..
Simulacién de circuito final para el coeficiente cD,, en las salidas no dife-
renciales. . . ... L.
Layout completo del circuito para implementar la DWT Haar. . . ... ..

Arreglo bésico de cuatro micr6fonos, My, Ms, M3y M,, para estimacion de
angulo de arribo de una fuente sonora. . . . . . .. ... ... ... .. ..
Unidad bit de correlacion cruzada. Una por etapa de retardo. . . . . . . . .
Unidad bit de derivada de correlacién cruzada. . . . . . . . . ... ... ..
Aproximacion adaptiva. Las sefiales se almacenan en lineas de retardo. . . .
Sistema de lazo cerrado para estimar I'T'D. . . . ... .. ... ......
Ejemplo algoritimico sobre dos ondas desfasadas. . . . . . ... ... ...
Arquitectura digital de lazocerrado. . . . . . . .. .. Lo
Arquitectura implementada usando celdas estdndar en un proceso estandar
CMOS de 0.35um. . . . . . . oo
Banco de pruebas implementado sobre una placa Digilent Inc. con una FP-
GASpartan 3. . . . . . . .
Test de linealidad del CI estimador de retardo por lazo cerrado. . . . . . . .
Error absoluto de estimacidn, con su desviacién estandar. . . . . . . . . . .
Detalle de convergencia total del sistema para varios retardos aleatorios. . .
Esquema del ambiente de medicién en campo abierto. La unidad sensora de
direccion (Bearing Sensor Unit o BSU) se conecta a una red inaldmbrica de
sensores, con el CI estimador de retardo incorporado. . . . . . . .. .. ..
Resultados de mediciones angulares a campo abierto con la BSU, para un
barrido de dngulo entre -90° y 90° en el eje Norte-Sur. . . . . . . ... ..
La BSU en el campo, junto con un detalle de la unidad con el CI estimador
de lazo cerrado incorporado. . . . . . . ...
Diagrama funcional simplificado del sistema. Se supone un sistema sincroni-
co con matrices invariantes de transicién. . . . . . ... ... ... ...
. Célculo del tiempode vuelo (TOF) . . . . . . ... ... ... .......
. FSM de control del contador de TOF. Las ecuaciones booleanas estan escri-

tas en el formato de VerilogHDL. . . . . . .. ... ... ... ... ...

XII

110

111
111
112
113
114

115
116

120
122
122
123
125
125
127

127

128

128

129

129

131

132

132

133
134



5.19.

5.20.
5.21.

5.22.
5.23.

5.24.
5.25.

5.26.
5.27.

5.28.

5.29.

5.30.
5.31.

5.32.
5.33.

5.34.

5.35.

5.36.
5.37.

Al

B.1.

B.2.
B.3.
B.4.
B.5.

Ejemplo de la convergencia del sistema a una estimacién estable para una
ganancia W (k) dindmica y para W (k)=W=constante. . . . . . . ... ...
FSM de control del estimador lineal. . . . . . ... ... ... .......
Diagrama de bloques de la descripciéon RTL en Verilog de la ruta de datos
del estimadorlineal. . . . . . . ... ... ... L L
Respuesta del estimador lineal implementado a nivel RTL en Verilog.

Fotografia del CI estimador lineal, realizado con una biblioteca de celdas
estdndar sobre un proceso CMOS estdndar de 0.5um. . . . . . . .. .. ..
Banco de pruebas usado para el estimador lineal. . . . .. ... ......
Detalle de las pruebas de convergencia para un patrén aleatorio de retardos
sobre dos sefialesde 200Hz. . . . . . . .. ... ... Lo
Prueba de linealidad del estimador lineal. . . . . . ... ... .......
El error del circuito estd siempre acotado a una desviacién estandar de 2.5us,
talcomoseespera. . . . . ... ..o
Error del circuito estimador lineal para medicion de retardos entre dos sefiales
de lIkHz. . . . . . . .
Verificacion de la programabilidad de la constante W' y comparacion de la
convergencia para distintos valores de lamisma. . . . . . . . ... ... ..
Diagrama de bloques de un estimador binario. . . . . . ... ... ... ..
Diagrama de bloques de la ruta de datos del estimador binario alterno, des-
critoen Verilog HDL. . . . . .. .. ... .. ... .
Detalle del algoritmo de biisqueda binaria para estimacion del retardo. . . .
Respuesta del estimador por bisqueda binaria implementado a nivel RTL en
Verilog. . . . . . . e
Fotografia del CI de estimacion de retardo basado en busqueda binaria, reali-
zado con una biblioteca de celdas estdndar sobre un proceso CMOS estdndar
de O.5pum. . . . . .
Detalle de convergencia del algoritmo binario. . . . . . . .. ... ... ..
Prueba de linealidad del estimador binario. . . . . . . . ... ... ... ..
El error del circuito estd siempre acotado a una desviacidn estandar de 2.5us,
talcomoseespera. . . . ... ..o

Respuesta al impulso para los coeficientes 3,4,5. . . . . . ... ... ...

Circuito que realiza un filtrado por aproximacion en dos niveles, para obtener
el coeficiente CAs. . . . . . . . L e
Secuencia ideal de relojes para conmutacion del circuito de la Fig. B.1.. . .
Circuito equivalente para el primerciclo. . . . . . . .. .. ... ... ...
Circuito equivalente para el segundociclo. . . . . . .. .. ... ... ...
Circuito equivalente para el tercerciclo. . . . . . . ... ... ... ....

X1II

138
139

140
141

142
142

143
144

145

146

147
148

149
149

151

151

152

153

153

162

171

173



B.6. Circuito que realiza un filtrado por detalle de dos niveles, para obtener el

coeficiente cDy. . . . . . . L e 175
B.7. Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. B.6.. . . 175
B.8. Circuito equivalente para el primerciclo. . . . . .. ... ... ....... 176
B.9. Circuito equivalente para el segundociclo. . . . . . . ... ... ... ... 177
B.10. Circuito equivalente para el tercerciclo. . . . . . . ... ... ... .... 177

X1V



Abstract

The development, validation and testing of five low power integrated circuits is shown.
The circuits are meant to be used as nodes in a miniature energy aware wireless sensor
network for environmental protection against illegal hunting in tropical forests in Costa Rica.
The network is supposed to provide low cost efficient detection and localization of gunshots,
and some algorithms are evaluated and classified in terms of their statistical efficiency using
signal detection techniques. The algorithms to be implemented are then chosen depending
on their VLSI low power feasibility.

The first IC implements a continuous wavelet transform algorithm and an energy calcula-
tion unit, built using low power CMOS analog techniques, intended as signal pre-processing
for an acoustic gunshot adaptive threshold detector. The circuit is functional and shows a
power dissipation of 21.4uW at 3V.

The second IC implements a Haar discrete wavelet transform for the same purposes as
IC1, using a switched capacitors approach. Simulations predict a 40pW dissipation at 3V,
14kHz, with an absolute error of less than 2 % with regards to the theoretical response.

The third IC implements a low power digital algorithm for delay estimation. The circuit
uses a closed loop approach and requires only 1.04uW at 3.3V, surpassing equivalent ICs
reported in the literature. The IC has been electrically verified and tested on the field, as part
of a Bearing Sensor Unit integrated into a wireless sensor network.

The fourth IC implements a delay estimator based on a Kalman filter. The energy requi-
rements of the chip are equivalent to those of the third IC for a similar estimation, with a
faster convergence, and has been electrically verified.

The fifth IC implements a delay estimator based on a binary search algorithm. The power
requirements are sligthly inferior to those of the fourth IC, with a slower convergence speed,
but power consumption may be improved through some simple changes in the architecture,
without a penalty on the convergence speed.
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Resumen

Se muestra el desarrollo, validacién y testeo de cinco circuitos integrados de bajo con-
sumo de potencia. Se pretende utilizar estos circuitos como nodos en una red inaldimbrica
miniatura de bajo consumo, para fines de proteccién ambiental contra caza ilegal en bosques
tropicales en Costa Rica. Se espera que la red provea de una deteccion y localizacién eficien-
tes de disparos de armas de fuego, y varios algoritmos se evaldan y clasifican respecto a su
eficiencia estadistica usando técnicas de deteccion de sefiales. Los algoritmos a implemen-
tarse se seleccionan luego dependiendo de sus posibilidades de realizacién en dispositivos
VLSI de bajo consumo.

El primer CI implementa una transformada continua de onditas y una unidad de célculo
de energia, construidas usando técnicas analégicas CMOS de bajo consumo, para usarse co-
mo pre-procesamiento de sefiales para un detector acustico de disparos por umbral adaptivo.
El circuito es funcional, con una disipacién de potencia de 21.4uW a 3V.

El segundo CI implementa un transformada discreta Haar de onditas con el mismo proposi-
to del primer CI, usando una técnica de capacitores conmutados. Las simulaciones predicen
una disipacién de 40uW a 3V, 14kHz, con un error absoluto debajo del 2 % de la respuesta
tedrica.

El tercer CI implementa un algoritmo digital de bajo consumo para estimacion de retardo.
El circuito usa una aproximacion de lazo cerrado y requiere solo 1.04uW a 3.3V, superando
CIs equivalentes reportados en la literatura. El CI ha sido verificado eléctricamente y pro-
bado en el campo, como parte de una unidad de localizacion angular integrada a una red de
sensores inaldmbricos.

El cuarto CI implementa un estimador de retardo basado en un filtro de Kalman. Los
requerimientos energéticos del CI son equivalentes a los del tercer CI para una estimacion
similar, con una mayor velocidad de convergencia. El CI ha sido eléctricamente verificado.

El quinto CI implementa un estimador de retardo basado en un algoritmo de bisqueda
binaria. Los requerimientos de potencia son levemente inferiores a los del cuarto CI, con
una menor velocidad de convergencia, pero el consumo puede mejorar aplicando algunos
simples cambios en la arquitectura, sin afectar la velocidad.
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Capitulo 1

Introduccion



La caza ilegal de especies protegidas es un grave problema en las reservas forestales
costarricenses, debido a su amplia extencion y la poca cantidad de guardaparques disponi-
bles para la vigilancia de las mismas. Dada la importancia ecoldgica y econémica de estas
reservas, deben buscarse métodos que aseguren su conservacion. El presente trabajo tiene
como motivacion la proteccion de la ecodiversidad de reservas forestales, a través del uso de
tecnologias que complementen el recurso humano de vigilancia.

Una posibilidad tecnoldgica es la de usar una red inaldmbrica de sensores dedicada a
la deteccion y localizacion de disparos de armas de fuego, para avisar a los guardaparques
sobre la presunta actividad de cazadores ilegales en un determinado lugar de la reserva. No
obstante, el uso de redes de sensores en ambientes boscosos del tipo existente en las zonas
tropicales lluviosas presenta problemas en cuanto a la alimentacion de las unidades, consi-
derando la inaccesabilidad tipica de dichos bosques y las dificultades para utilizar fuentes
alternativas como la solar o la edlica. Un aspecto clave del desarrollo de sensores para este
tipo de red es entonces su necesidad de operar con un muy bajo consumo de potencia, que
permita la alimentacién por medio de baterias estandar.

En el Cap. 2 se ofrecen los antecedentes del problema a enfrentar y los resultados existen-
tes hallados en la literatura sobre la deteccion y localizacion de disparos de armas de fuego.
Del capitulo, se desprende que existen pocas aplicaciones de redes inaldmbricas de senso-
res aplicadas a la proteccion ambiental reportadas en la literatura especializada. Si bien hay
muchas implementaciones de redes de sensores dedicadas a la deteccién y localizacién de
disparos, la mayoria se abocan a fines militares y de seguridad ciudadana, y no estdn sujetas
a restricciones de consumo. Ello dificulta su adaptacion a los fines que persigue este trabajo.

En el Cap. 3 se discuten posibles vias de solucién al problema planteado y se propone la
construccion de sensores adecuados para una red inaldmbrica de bajo consumo, que permita
la deteccién y localizacion de disparos de armas de fuego con un consumo bajo de potencia.
Un método muy utilizado en la deteccién de sefales, es el de comparacién de la sefial pro-
cesada contra un umbral adaptivo. Como primer paso, se realiza un estudio algoritmico de
varios métodos de procesamiento de sefial para determinar cudles son idoneos en términos
tanto de eficiencia del detector como de su posible realizacion en circuitos microelectrénicos
de bajo consumo de potencia.

En el Cap. 4 se muestra el desarrollo, validacion y evaluacion eléctrica o de simulacién de
dos circuitos microelectrénicos de bajo consumo construidos en tecnologia estindar CMOS,
basados en dos de los algoritmos de deteccion seleccionados por el estudio anterior. Se hace
un andlisis de sus desempefio y se proponen futuras actualizaciones de los mismos para
mejorar su desempefio funcional y de consumo de potencia.

En el Cap. 5 se realiza un breve estudio de métodos usados para la localizacion de fuentes
sonoras y su aplicabilidad a la deteccion de fuentes impulsivas. A partir de este estudio, se
muestra el desarrollo, validacién y evaluacién de tres circuitos microelectronicos de muy
bajo consumo, utilizando tres distintos métodos de localizacién basados en un sistema de



lazo cerrado. Se compara el desempefio de los mismos contra estructuras ya existentes con
prestaciones similares, y se muestran las ventajas en términos de consumo y velocidad de
convergencia de los circuitos desarrollados en este trabajo.

En el Cap. 6 se ofrecen las conclusiones generales de este trabajo, se detallan los aportes
del mismo y se plantean nuevas lineas de trabajo.



Capitulo 2

Antecedentes y resultados existentes



2.1. Introduccion

Esta tesis se origina a partir de las necesidades de una red de proteccién ambiental para
areas de refugio silvestre y animal. Estas reservas se ven amenazadas entre otras cosas por
la caza ilegal de especies exdticas. La deteccidon de disparos de arma de fuego por medios
electrénicos se vuelve entonces interesante en la medida que provee de una vigilancia efec-
tiva contra cazadores ilegales. En la Seccién 2.2 se enumeran en detalle los antecedentes
que motivaron esta investigacién. La Seccién 2.3 introduce los aspectos fisicos detrds del
fendmeno actstico producido por un disparo de arma de fuego. La Seccidon 2.4 ofrece un
panorama de las soluciones existentes relacionadas con los problemas de deteccidn, clasi-
ficacion y localizacién de disparos de armas de fuego, y sus limitaciones con respecto a la
solucién buscada en esta investigacion. La Seccidn 2.5 describe el enfoque metodolégico
que se siguid durante este trabajo.

2.2. Motivacion para el estudio de soluciones al problema
de deteccion y localizacion de armas de fuego

Un 24 % del territorio costarricense estd conformado por parques nacionales y reservas
bioldgicas. Dicho territorio provee de una riqueza no tangible en términos de conservacion
del medio ambiente y los recursos naturales renovables del pais. Pero a su vez, es un labora-
torio Unico para la investigacion sobre la vida en el planeta, una fuente de posibles soluciones
farmacéuticas naturales, y un generador de riqueza inmediata, a través de la venta de certi-
ficados de emision de carbono y la atraccion del turismo ecoldgico. Solo en el afio 2008,
los ingresos brutos por turismo en el pais ascendieron a 1921 millones de dodlares norte-
americanos, y uno de los principales atractivos que mencionan los turistas es la variedad de
recursos naturales que ofrece el pais [2,3]. Es por lo anterior que la proteccién de este te-
rritorio se convierte en una prioridad nacional, algo que sin embargo contrasta con el escaso
presupuesto del que disponen las autoridades para su proteccion. Por ser la mayor parte de
estas reservas bosques en estado practicamente virgen, son por tanto refugio de cientos de
especies exoticas y de maderas de alto valor. Ello les convierte en zona codiciada para la
tala y caza ilegales, ademds de ser extremadamente vulnerables a desastres tales como los
incendios provocados por la roza de tierras aledafias dedicadas al cultivo.

En 2002, un grupo de profesores y estudiantes del Instituto Tecnoldgico de Costa Rica,
dirigidos por el MSc. Néstor Hernandez, iniciaron un proyecto destinado al desarrollo de re-
des de sensores abocadas a la proteccion de reservas naturales. Entre los objetivos primarios
de dicho proyecto, se contaba el control de la caceria ilegal de especies, una practica comun
muy dificil de controlar, dada la gran extension de las zonas protegidas y su dificil acceso
inmediato. Puesto que gran parte de dicha caza se realiza usando armas de fuego [2, 3], se



considerdé importante proveer a los sensores de unidades capaces de detectar el disparo de un
arma.

2.3. Generalidades sobre la acistica de disparos de armas
de fuego

Con respecto a las complejidades detrds de la deteccion y clasificacion del disparo de
armas de fuego, Maher ofrece una muy completa explicacion de la fisica detrds de un disparo
[4,5]. El sonido de un disparo se produce por al menos cuatro fenémenos.

Primero, el estallido de boca, que se debe a la rdpida expansion de los gases producto de
la carga explosiva usada como propulsor del proyectil. El sonido de la explosion se emite en
todas las direcciones, aunque la mayor parte de la energia acustica es expulsada en la misma
direccion en que apunta el caion. Este estallido de boca dura menos de 3 ms y se propaga por
el aire a la velocidad del sonido (343 m/s a 20°C), e interactiia con el suelo, obstaculos en los
alrededores, la dispersion esférica, los gradientes de temperatura y los de viento en el aire y
la absorcién atmosférica [4—6]. Si se coloca un micréfono cerca del arma, la fuente acustica
primaria serd el sonido directo del estallido de boca. Pero si el micréfono se lleva més lejos,
la sefal actstica exhibird efectos de propagacion, reflexiones multicamino y reverberacion.
Por otra parte, algunas armas pueden proveerse con un supresor acustico que reducen el
estallido de boca (e incluso a veces el flash visible de luz que lo acompafia) al amortiguar la
expansion lateral de los gases producidos por la pélvora, lo que disminuye la presién sonora
del estallido.

Segundo, si la bala viaja a una velocidad supersénica —como es normalmente el caso—, se
genera una onda de choque acustico que se propaga alejandose de la ruta de la bala. La onda
de choque se expande en forma cénica detrds de la bala, con el frente de onda propagéndose
hacia afuera a la velocidad del sonido. Este cono tiene un angulo interno, llamado dngulo
Mach (¢5), que se relaciona con la velocidad del sonido (¢ = 340m/s en el aire) y la del
proyectil (V') por el asi llamado nimero de Mach M,

Orr = sm—l(%) 2.1)

donde M = V/c. Aqui, la velocidad del sonido se incrementa con la temperatura, segtin la
relacion

T
c:coﬂl—kﬁ) 2.2)

donde T es la temperatura en grados centigrados y cy=331 m/s la velocidad del sonido a
0°C. Por cada grado centigrado de incremento en la temperatura, la velocidad del sonido
aumenta 0.61m/s aproximadamente. Si la bala viaja a una velocidad sustancialmente mayor



a la velocidad del sonido, el dngulo de Mach es pequefio y la onda de choque se propaga
casi perpendicularmente a la trayectoria de la bala. Si la velocidad de la bala estd apenas
encima de la velocidad del sonido, el 4ngulo de Mach es de casi 90° y la onda de choque se
propaga casi en paralelo a la trayectoria de la bala. Al irse desacelerando la bala por efecto
de la friccién con el aire, el angulo de Mach empieza a crecer.

En tercer y cuarto lugar, las vibraciones mecdanicas dentro del arma y la vibracién en las
superficies s6lidas también son fuentes acusticas en el caso de disparos, pero sus intensidades
son bajas y solo detectables a distancias cortas.

En la Fig. 2.1 se muestra una imagen de Schilieren del disparo de un arma, y las pertur-
baciones que produce en el ambiente viscoso del aire (las generalidades de este método de
captura de imdgenes de alta velocidad pueden hallarse en [7]). Son claramente perceptibles
tanto la esfera acustica producto del estallido de boca, como el cono que va produciendo la
onda de choque, generalmente llamada onda de choque N, por la breve firma temporal que
produce.

Fig. 2.1: Imagen Schlieren de alta velocidad de un rifle calibre .30-06 haciendo fuego. La bala sale
a aproximadamente Mach 2.5. Son claramente perceptibles tanto la esfera actistica producto del esta-
llido de boca, como el cono que va produciendo la onda de choque. Fotografia de Gary Settles [7].

En la Fig. 2.2 se muestra un ejemplo del efecto que produce el uso de un silenciador o
atenuador acustico. Un ejemplo de la presion acustica en funcion del tiempo, o firma tem-
poral, de los fendmenos de boca de cafién y de onda de choque se muestra en la Fig. 2.3,
tomada de [5], mientras que un croquis mas detallado de la expansion del cono se muestra en
la Fig. 2.4. Es de notar, ademds, que la onda de choque solo serd detectable en la direccion
que indica el croquis, y que desaparecerd no bien la velocidad de la bala caiga debajo de la
velocidad del sonido, o haga impacto en algiin objeto.

Las caracteristicas sonoras detectables de un disparo de arma de fuego estan por tanto de-
terminadas por factores tales como el calibre del proyectil y del candn, la longitud de éste y



Fig. 2.2: Imagen Schlieren del estallido de boca de una pistola .45 sin silenciador (izquierda) y
con silenciador (derecha). Nétese el cambio en la expansion de los gases debida a la explosién de la
pélvora. Cuando se usa un supresor acustico, los gases se expanden siguiendo la trayectoria de la bala,
produciendo una especie de hisido en vez de la explosiéon comun. Fotografias de Gary Settles [7].
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Fig. 2.3: Firma temporal del fendmeno actstico detrds de un disparo de arma de fuego en direccién
a un micréfono, a campo abierto. Primero viene la onda de choque en forma de N, debida al rom-
pimiento de la barrera del sonido por parte de la bala. Luego viene el estallido de la boca. La copia
retrasada de las ondas se debe a la reflexion en el suelo de ambos sonidos. Figura tomada de [5].



las propiedades quimicas del propelente. Ademads, por tratarse de una sefial casi perfectamen-
te impulsiva la que se produce en la boca del caidn, cualquier medicion de las caracteristicas
espectrales o impulsivas de un disparo terminard ofreciendo mds informacion acustica del
ambiente circundante (i.e., la respuesta acustica al impulso) que de las caracteristicas del
arma o el proyectil [4], y que como se ha dicho son dependientes también de otra gran canti-
dad de factores, tales como la temperatura, la velocidad del viento, la densidad del follaje, la
humedad del aire y las caracteristicas del suelo [6]. Es por lo anterior que Maher afirma que
el estallido de boca no resulta una fuente acustica confiable para el andlisis clasificatorio de
armas [4].

Para la mayoria de las armas, el estallido es mds fuerte en la direccién en que apunta el
caion, y decrece a medida que el dngulo fuera del eje del disparo crece. El estallido puede
también verse obscurecido por obstaculos que bloqueen el camino directo entre el arma de
fuego y el sensor acustico, lo que complica su deteccién. Una opcion alternativa es detectar la
onda de choque N (tal como se propone en Sadler et al usando una transformacion de onditas
[8]), pero esto puede resultar complicado también dado que la onda pierde rdpidamente esa
forma debido a la dispersion no lineal, o desaparece del todo una vez que el proyectil pierde
velocidad y cae bajo la barrera del sonido, o hace blanco en un obstdculo; una posibilidad
mucho mayor en un denso ambiente tal como el de un bosque tropical. Ademads, como indica
el cono en la Fig. 2.4, este sonido es ain mds direccional que el del estallido de boca. No
obstante, al menos en un primer nivel de deteccidn, la caracteristica impulsiva del disparo y
su alta intensidad resultan ttiles.

Segtn las mediciones efectuadas por Weissler y Kobal en un estudio sobre distintas armas
utilizadas por la policia estadounidense, el estallido de boca de un arma tipica oscila entre
171 dBgpy, (para un revolver Magnum calibre .44) y 139 dBgp;, (para un rifle calibre .22),
medidos a unos dos metros de la boca del cafion [9]. Dichas intensidades estan bastante
por encima del umbral de dolor auditivo para un ser humano (unos 120 dBgp;, aunque el
limite considerado para evitar dailo permantente es de 105 dBgp ), y no existen fendmenos
naturales comunes capaces de producir dichas presiones sonoras [10]. La firma temporal de
un disparo grabado en un ambiente selvatico, comparada con la de otros fendmenos grabados
en ese mismo ambiente, se muestra en la Fig. 2.5 [1]. Las sefales estdn normalizadas a un
maximo de presion acustica de 130dBgp;, (decibeles efectivos sobre un nivel de referencia de
20uPa). Son notables las diferencias en el tipo de impulso y la amplitud y duracion relativa
del fenémeno.

Como los disparos para esta muestra se hicieron siempre con el arma apuntando en sen-
tido contrario al micr6fono por razones de seguridad, no existe patrén de onda de choque.
Ademads, no es posible ver el efecto de rebote de la sefial en el suelo (como en la Fig. 2.3),
toda vez que en este caso existe interferencia multicamino debido al ambiente selvatico. Una
simple comparacion de las firmas temporales de varias armas de distinto calibre se aprecia
en la Fig. 2.6. La informacién espectral, tal como se ve en la Fig. 2.7, no ofrece a primera
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i Trayectoria de bala

Cafién

Fig. 2.4: Cono de propagacién de la onda de choque generada por la bala a velocidad supersénica.
El dangulo de Mach 6, esta determinado por la Ec. 2.1, segtn [4, 5].

vista facilidades de clasificacién por medio de algiin esquema sencillo de filtrado para tres

armas disparadas a la misma distancia. Un detalle mas fino de la sefial se observa en la Fig.
2.8.
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Fig. 2.5: Muestra temporal de algunas de las sefiales grabadas en un ambiente selvdtico. Amplitudes
normalizadas a 130dBgpy, (re 20uPa). Sonidos tomados de [1].



12

Pistola de 9mm, a 30m

0.5F .
0
0.5} 1
_1 | | | | | | |
1 2 3 4 5 6 7
t(segundos)
Revdlver calibre .32, a 30m
0.5 b
0
-0.5} :
_1 Il Il Il Il Il Il Il
2 4 6 8 10 12 14
t(segundos)
Revdlver calibre .32, a 30m
0.5 i
0
_0.5 i Il Il Il Il Il | Il Il Il Il ]
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
t(segundos)
Escopeta calibre .12, a 30m
0.5F .
0
05} :
_1 1 | | | 1 | | | |
2 4 6 8 10 12 14 16 18
t(segundos)
Carabina calibre .22, a 30m
0.1 B
0
—01}F i
1 2 3 4 5 6 7 8
t(segundos)

Fig. 2.6: Muestra de firma temporal de las cinco armas grabadas, a una distancia de 30m, 0 grados de
incidencia sobre el micr6fono. Amplitudes normalizadas a 130dBgpy, (re 20pPa). Como los disparos
para estas muestras se hicieron siempre con el arma apuntando en sentido contrario a la ubicacién del
micréfono por razones de seguridad, no existe patrén de onda de choque. No es posible ver el efecto
de rebote de la sefial en el suelo (como en la Fig. 2.3), toda vez que en este caso existe interferencia
multicamino debido al ambiente selvatico. Sonidos tomados de [1].
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Fig. 2.7: Ejemplos espectrales para una carabina calibre .22, una pistola de 9mm y una escopeta
calibre .12, todas grabadas a una distancia de 30m. Sonidos tomados de [1].
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Fig. 2.8: Muestra de firma temporal detallada para una pistola 9mm, a una distancia de 30m, O grados
de incidencia sobre el micr6fono. Amplitudes normalizadas a 130dBgpy, (re 20uPa). Sonido tomado
de [1].
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2.4. Aproximaciones a los métodos de deteccion, clasifica-
cion y localizacion existentes en la literatura

Existe una gran cantidad de investigaciones alrededor de la teoria sobre disparos de ar-
mas de fuego y sus necesidades de estudio por razones de seguridad ocupacional, seguridad
ciudadana y proteccién ambiental (ver [9, 11-13]), y varias implementaciones en software y
hardware de métodos computacionalmente eficientes para procesamiento digital de sefales
de disparos, con el objetivo de detectar, clasificar y localizar los mismos o las armas que los
producen [8, 13—19]. Estas soluciones se basan en algorimos complejos tales como:

» Transformada de tiempo corto de Fourier (STFT) [15].

= Transformadas de onditas para deteccién de la onda de choque [8] y como preprocesa-
miento para un algoritmo de deteccién por umbral adaptivo y posterior procesamiento
por modelos de mdxima verosimilitud y mezclas gaussianas [19].

= Detecciones de cruce por cero para deteccion inicial [18]

= Modelos ocultos de Markov para clasificacion final tomando coeficientes obtenidos de
una STFT [18].

» Filtrado de mediana para deteccién inicial, y clasificacién por modelos de médxima
verosimilitud y mezclas gaussianas [14].

= Transformadas de Fourier para la extraccion de coeficientes MFCC (Mel Frequency
Cepstral Coefficients) usados en clasificadores bayesianos [13].

= Localizacién por triangulacién de sensores que proveen de informacién de angulo de
arribo de fuentes sonoras [16].

En la mayoria de estas propuestas se reportan eficiencias superiores al 90 % en la de-
teccidn, clasificacion y localizacion de disparos de distintas armas de fuego, con distintos
rangos de alcance: entre 30-150m [14, 18] y kilémetros [16].

Estas cifras de efectividad son disputadas en algunos casos por estudios del Ministerio
de Justicia de EE.UU., que sitdan la efectividad de soluciones comerciales como el ShotS-
potter apenas encima del 80 %, si bien el estudio es de 1999 [12], y existen reportes de
eficiencia cercanos al 100 % en distancias entre 30m y 50m, para algunas implementaciones
comerciales de la compaiiia BBN Technologies, usadas por las tropas norteamericanas en
Irak para la deteccion y localizacion de francotiradores [20]. Algunos de los métodos, no
obstante, no pasan de modelados matematicos [8, 16], o requieren de un alto poder compu-
tacional [13—15,18,19], y su portabilidad es limitada en términos de alimentacion, al requerir
desde sistemas computacionales centralizados, hasta redes inaldmbricas de sensores con dis-
positivos DSP y GPS dedicados, microcontroladores y dispositivos de 16gica programable.
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Un ejemplo de los sistemas mds portables es el propuesto por [18], que reporta necesidades
de potencia en el orden de los 31mA por nodo, sin considerar el nodo central de proceso.

Puesto que la motivacion central es el establecimiento de una red de vigilancia contra
la caza ilegal en reservas o bosques tropicales, es natural optar por una solucién que sea de
muy bajo consumo y de largo alcance. En un ambiente de este tipo es necesario contar con
fuentes de alimentacion de larga duracidn, por lo que el consumo de potencia de los sensores
se transforma en un pardmetro clave. El uso de algoritmos y estructuras de procesamiento
complejas se ve por tanto limitado, al menos en las primeras etapas de deteccion.

2.5. Propuesta metodologica

Si se divide el procesamiento de cualquier fendmeno en tres partes: deteccion, clasifica-
cién y localizacion, se puede dar un paso més en direccidn a una solucién factible al contestar
la siguiente pregunta en términos al menos cualitativos. ;Cudn selectivos se desea ser en el
procesamiento del fendmeno? Es claro que, en el caso de disparos de armas de fuego, la
clasificacion es un drea que no resulta de interés si se trata de dar simplemente una voz de
alarma sobre la existencia o no de disparos en determinado sitio; situacion que se magnifica
al considerarse la vigilancia de un sitio donde el uso de dichas armas es altamente impro-
bable (a diferencia de un campo de batalla). Por otra parte, la localizacion efectiva de una
fuente sonora en un ambiente no hostil no necesita de la misma precision que, por ejemplo,
el tratar de localizar desde donde dispara un potencial enemigo.

Bajo dichas consideraciones, un primer criterio de descarte es entonces el abandono de
algoritmos de clasificacién complejos en el nodo local, tales como algunos de los usados en
los dispositivos mencionados. Por otra parte, las necesidades de precision de localizacion de
una fuente sonora pueden entonces aliviarse también de gran manera. No hay que dejar de
lado ademads la capacidad de procesamiento conjunta de una red de sensores relativamente
no tan inteligentes, que permita a través del procesamiento paralelo de la informacién de
cada sensor, elevar la capacidad en conjunto de todo el sistema. Varias de las aplicaciones
ya mencionadas se aprovechan de lo anterior (como [13, 17, 18]), y existen ejemplos de
fusién de datos para localizacién por estimacién de dngulo de arribo usando N sensores
y fusionando datos a través de un procesamiento de maxima verosimilud y de filtrado de
Kalman (ver [21,22]) que bien pueden adaptarse posteriormente a la solucion del problema.

Tal simplificacion permitiria entonces considerar opciones menos complejas en términos
computacionales, que no requiren de dispositivos demasiado inteligentes y que, por lo tanto,
pueden integrarse en un sistema donde el bajo consumo de energia es clave.

Los objetivos finales a los que apunta esta tesis son los siguientes:

1. Encontrar y evaluar algoritmos de deteccion y localizacién lo suficientemente eficien-
tes en términos de precision, que sean integrables en dispositivos microelectronicos de
muy bajo consumo.
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2. Integrar dichos algoritmos en circuitos microelectrénicos, de forma que se puedan
evaluar en términos mads reales su capacidad y funcionalidad.

3. Integrar completamente los sensores para obtener un nodo como el de la Fig. 2.9, capaz
de conectarse a una red de sensores como la de la Fig. 2.10, a su vezcapaz de procesar
la informacion con el objetivo de proveer una solucién completa en campo. Los nodos
deberian funcionar con una alimentacion barata y compacta, como por ejemplo pilas
electroquimicas.

Fuente V.. P
Pila electroquimica
Detector de Control de
disparos Alimentacion|- T
Registro || AD !
andlogico 1| 12 bits |
: AD | Micro
v | 1bit controlador| |
Registro ! AD || [ 3
andlogico 1| Lbit Estimador | |
! deretardo| |
Registro | AD 3
andlogico Cobie | |
R?ngFl‘O oap |
analogico U1 bit |
Arreglo de micréfonos Unidad de proceso con alimentacién controlada

Fig. 2.9: Ejemplo de un nodo completamente integrado. Las secciones de més consumo serian ad-
ministradas de manera que solo entren a funcionar cuando existe una cierta certeza de que ha habido
un disparo. Asi, el sistema podria alimentarse con una pila relativamente barata de pequefias dimen-
siones. El arreglo de micréfonos es el adecuado para un sistema de estimacion de angulo de arribo de
sefales acusticas (ver Fig. 5.1 més adelante).

La realizacion de estos tres pasos a primera vista tan simples es un asunto que engloba a
su vez otros problemas. A saber:

1. Establecer parametros sélidos de evaluacion y desarrollar una metodologia para la
seleccion de los algoritmos a evaluar.

2. Desarrollar los subsistemas electrénicos digitales y analdgicos capaces de implementar
los algoritmos siempre desde la perspectiva de un disefio microelectrénico de bajo
consumo.
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Nodo de fusion y

A 8 decision

A

Fig. 2.10: Ejemplo de la red de sensores para la deteccion de caza ilegal. Los nodos ejecutarian un
procesamiento bdsico, y alimentarian con sus datos nodos més complejos con capacidad de fusién de
los mismos para toma de decisiones.

3. Integrar dichos subsistemas de forma 6ptima para implementar el algoritmo escogido.

4. Disenar una estrategia de jerarquizacion encargada de determinar qué unidades fun-
cionan en cada momento, con el objeto de ahorrar el mdximo de energia posible.

5. Implementar los lazos de comunicacion de radio frecuencia entre los dispositivos.

6. Desarrollar el sistema de control, ya sea centralizado o distribuido, que coordinara la
red de sensores y procesara en ultima instancia la informacién.

Considerando lo anterior, y sabiendo de la existencia ya de prototipos funcionales de
redes de sensores y de algoritmos de alto nivel para la fusién de datos de multiples sensores,
se decide por tanto concentrar los esfuerzos en las primeras tres etapas del problema, donde
es posible ofrecer una solucién novedosa. Ello significa concentrarse primero en el sensor
mismo y su implementacién microelectrénica.
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3.1. Introduccion

En este capitulo se efectiia un anélisis de sefales de disparos basado en grabaciones rea-
lizadas en ambientes naturales, y se evalian distintos algoritmos —algunos propuestos en la
literatura y otros propios— a los fines de elegir la opcién mds adecuada para una implemen-
tacion VLSI de bajo consumo.

Si se parte de las caracteristicas acusticas de disparos de armas de fuego, estudiadas en
el capitulo anterior, es claro que una caracteristica determinante de un disparo es un salto
impulsivo de energia. Se ha visto como un simple andlisis frecuencial no ofrece mayores
pistas sobre dicho salto, y que incluso intentar métodos complejos de clasificacion puede
resultar ineficiente considerando la influencia del medio en un fenémeno de por si susceptible
a gran cantidad de variables. En virtud de esto es deseable hallar un método sensible a la
impulsividad en la presién sonora. Es importante notar que el fenémeno bajo andlisis no
se ve afectado en gran manera por la relacién sefial-ruido, lo cual constituye una ventaja
significativa.

Un breve repaso por la bibliografia destaca el uso de la deteccién por comparacién contra
un umbral adaptivo (en particular Istrate et al [19], proponen dicho método para la deteccion
de diferentes fendémenos impulsivos) como un método de deteccién inicial. Dicho método es
usado ampliamente en la deteccién de los picos de energia que produce una neurona al co-
municarse a través de sus sinapsis. Comparando ambos fendémenos es apreciable la similitud
en términos cualitativos: detectar un cambio stbito de energia sobre un piso relativamente
constante, que en el caso de la neurona es ruido y, en el caso de un disparo, serd el sonido
provocado por el ambiente alrededor (y que a todos los efectos practicos se puede también
considerar como ruido).

La utilizacién de un umbral fijo y el aprovechamiento de la intensidad extrema del dis-
paro constituye una solucién inicial razonable. Pero puesto que el fendmeno sonoro es al-
tamente sensible a la atenuacion, y los sensores estardn situados en medio de un ambiente
que puede ser extremadamente ruidoso en funcién de la cercania al sensor, fijar el umbral de
deteccidn volveria el sistema propenso a las falsas alarmas. El mero hecho de un ave cantan-
do cerca del micr6fono de deteccidn podria superar el umbral escogido: un intento por subir
dicho umbral para compensar el ruido disminuiria el rango de accién del sensor. Por tanto,
la colocacion de un umbral de deteccidn adaptable con la energia promedio proporciona ya
de una solucién mds eficiente (un ave, y otra gran cantidad de sonidos tipicos de una zona
boscosa, tienen una distribucion energética en el tiempo que tiende a ser periddica, es decir,
no tan impulsiva, como se aprecia en la Fig. 2.5 del Cap. 2). Asi que se escoge este método
como el piso de referencia de los métodos a evaluar. Por supuesto, si antes de la comparacion
se efectia algun tipo de procesamiento de la sefial, de forma que realce la impulsividad de
la misma o la compare con algin patron general, es posible aumentar el nivel de efectividad
del método. Siguiendo esta linea, Obeid y Wolf [23] han propuesto una funcién para evaluar
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la idoneidad de integracién en un ASIC digital de procedimientos similares para la detec-
cién de los picos o spikes tipicos de la interaccién neuronal. En el presente caso, dado que
también se consideran sefiales impulsivas, es 16gico buscar un indice similar. Sin embargo,
no se establecerdn pesos relativos a la complejidad de implementacién en ASIC, tal como
hacen Obeid y Wolf, que asumen de antemano una implementacién digital con estructuras
conocidas y, por lo tanto, evaluables ya desde la perspectiva de su eficiencia. Puesto que uno
de los objetivos es es llevar la misma a una solucién analdgica o de sefial mixta (a no ser
que se descubra mediante el andlisis de la estadistica una version digital simplificada con
un rendimiento no muy lejano del algoritmo en condiciones 6ptimas, i. e.: alto muestreo y
procesamiento en punto flotante), es de comprender que no se pueda ofrecer una figura de
mérito adecuada.

3.2. Arquitectura de deteccion y especificaciones de carac-
teristica operativa de receptor

El esquema de deteccidn propuesto se muestra en la Fig. 3.1. Este esquema es comin en
el campo de la ingenieria biomédica como método de deteccidon de picos neuronales [23],
pero también en otras aplicaciones que involucren la deteccion y clasificacion de eventos de
audio impulsivos [14]. La deteccion se logra mediante la comparacién entre una version pre-
procesada de la sefial y un umbral adaptivo; tipicamente, un promedio deslizante (running
average), o una estimacién RMS de la misma sefal preprocesada, escalada por un factor de
ganancia C.

z(t) Pre

Procesado jE
C >

Running

Deteccion

Average

Fig. 3.1: Estructura bdsica del algoritmo de deteccién evaluado.

Un grafico de caracteristica operativa de receptor (Receiver Operating Characteristic,
ROC, en adelante) se obtendra para cada método de preprocesamiento. De acuerdo con la
teoria de deteccion de senal [24], un grifico ROC se construye con los pares ordenados
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(TPR, FPR) de un sistema de deteccién, como funcién de un cierto umbral de deteccidn.
TPR significa “True Positive Rate” (Tasa de positivos verdaderos), y FPR “False Positive
Rate” (Tasa de positivos falsos), y cada magnitud se define de la siguiente manera

Verdaderos positivos detectados
TPR = P (3.1)

Numero total de muestras positivas
Falsos positivos detectados

FPR =

Numero total de muestras negativas

Un positivo verdadero se considera como tal cada vez que una deteccion ocurre dentro de
unas pocas decenas de muestras cercanas al pico impulsivo de un disparo real. La evaluacion
se basa en determinar el par ordenado més cercano (en términos de distancia euclidiana) a un
detector perfecto, con una (TPR,FPR)=(1,0), donde FPR es la coordenada y TPR la abscisa.

Usualmente, los detectores efectivos se escogen permitiendo un cierto porcentage de FPR
para aumentar el TPR, ya que un positivo falso puede descartarse por un sistema posterior de
clasificacién més fino (tal como se hace por ejemplo en los andlisis bioquimicos), mientras
que una muestra positiva verdadera pasada por alto puede perderse para siempre (si el siste-
ma de deteccidn no registra por ejemplo un spike neuronal, este no se guarda y, por ende, no
puede recuperarse). Sin embargo, un detector con un FPR alto implica desperdicio de consu-
mo. Si se considera que, para validar la deteccidn, el nodo procede a guardar la informacion
usando un convertidor A/D, para enviarla a otro nodo o procesarla él mismo, o incluso en
el simple caso en que se desee enviar la ocurrencia positiva como un simple bit por la red
inaldmbrica para que la deteccidn se procese por algiin método de fusion con las detecciones
de los nodos cercanos, se estard consumiendo energia. En todo caso, precisamente debido
a la redundancia de la red de sensores, es posible compensar por la pérdida de un cierto
nimero de positivos verdaderos, lo que significa que un TPR mds bajo puede ser aceptable.

Realizar un ROC implica un procesamiento intensivo, por lo que se opté por generar
ROC:s con solo cinco valores de umbral para cada método, para asi extraer los mejores pares
ordenados desde los graficos. Una vez que se hayan determinado el o los mejores métodos
y estos sean implementados en hardware, sus ROC pueden refinarse para ajustar la ganancia
Optima.

3.3. Datos usados para la evaluacion algoritmica

Evaluar estadisticamente un algoritmo implica disponer de un cantidad abundante de
datos que vuelvan significativo el andlisis. Ademds, es imperativo que los datos provengan
de un ambiente lo mds similar posible a aquel en que se espera aplicar el algoritmo. De esta
forma, se asegura la validez del método para el objetivo buscado, y cualquier desviacion de
la efectividad del mismo a la hora de su implementacién podrd achacarse principalmente a
problemas propios del disefio electronico —lo que significa que en principio tienen solucion—,
antes que a defectos del método en si.
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Dado el objetivo general en que se enmarca este trabajo, los datos usados en la evaluacién
algoritmica se tomaron de una coleccion de sonidos grabados en un bosque lluvioso tropical,
situado dentro de un parque nacional en la provincia de San José, Costa Rica (ver [1-3]).
Para estas grabaciones, se us6 una tasa de muestreo de 48kHz con una cuantizacién de 16
bits. Se grabo utilizando una grabadora DVD Fostex PD-6 y un micréfono direccional de
alta sensibilidad (Sennheiser MKH416P48V3, [25]). La amplitud se normalizé a la maxima
presion sonora medible por el micr6fono: 130 dBgpr.

Las muestras positivas incluyen cinco grabaciones de armas de fuego de distintos cali-
bres, disparadas a 30, 90 y 250 metros del equipo de grabacién, formando un dngulo de 0°,
90° y 180° del eje axial del micr6fono. Las muestras adicionales negativas incluyen: una gra-
bacién de una motosierra a 30 metros (en las mismas tres angulaciones que las armas); dos
grabaciones de aviones de propulsion a hélice volando sobre la escena; tres grabaciones de
varios péjaros cantando; dos grabaciones de lluvia; dos grabaciones de quebradas de agua;
una grabacion del viento batiendo los arboles en la escena; una muestra de ruido blanco ge-
nerada con Matlab, con un o? = 0,1; y una grabacién de una voz masculina grabada cerca
del micréfono a un nivel normal del conversacion.

Todas las sefiales se prefiltraron en Matlab usando un filtro pasabajo IIR Butterworth
de 4to orden, con una frecuencia de corte de 3kHz (la frecuencia de corte fue determinada
por observacion del espectro de varias muestras de los disparos), excepto aquellas que se
procesaron por medio del algoritmo de onditas y el de filtro de mediana, donde la frecuencia
de corte se movid a 1200Hz, al reducirse la frecuencia de muestreo de 48kHz a 7kHz.

En el caso de las muestras negativas, las sefiales se ajustaron a niveles de amplitud equiva-
lentes a presiones sonoras en el rango 90dBgpy y 110d Bgpy, equivalentes respectivamente
al ruido producido por una banda de rock y una hilandera industrial, o a las presiones tipi-
cas de disparo a mds de 250 metros del cafién de una pistola de 9mm., en un ambiente de
propagacion libre de obstaculos. El objetivo de esta amplificacion extra resulté del interés en
examinar la robustez del método en rechazar sefiales de muy alta presién sonora no debidas
a fendmenos impulsivos como el de un disparo.

3.4. Descripciony analisis de algoritmos de preprocesamien-
to

Los métodos a comprobar son alternativamente propuestos en [14], [19] y [23]. En las
dos primeras referencias, se consideran métodos para la deteccién de sonidos impulsivos en
general, mientras en la tercera se evalia la deteccion de picos neuronales para una interfaz
cerebro-mdquina (Brain Machine Interface). La deteccion sin preprocesamiento de la sefial
se considera como el piso de referencia, tal como hacen Obeid y Wolf [23]. La complejidad
de implementacion no se considera dentro de la evaluacion. Sin embargo, una evaluacion
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intuitiva sobre la complejidad a nivel hardware de la misma se ofrece como visién preliminar.
Los métodos a evaluar son los siguientes:

1. Valor absoluto, como aplicacién directa de la funcién de estimacién de energia :c(t)z,
seglin se propone en [23]

2. Filtro de mediana con una ventana de siete muestras espaciadas 1ms, segiin se propone
en [14]

3. Operador de energia de Teager, segin se propone en [23]

4. Correlacion de sefal contra una plantilla (Filtro apareado), segin se propone en [23]
5. Transformada discreta de onditas o wavelet DWT, segun se propone en [19]

6. Banco de filtros pasabanda analdgicos de tercer orden, estilo coclear

7. Sin procesamiento (sefial cruda), usada como piso de referencia, segin se propone
en [23]

La deteccion se lleva a cabo mediante la comparacion de la sefial preprocesada contra un
umbral, siguiendo el esquema conocido de la Fig. 3.1, como se propone en [19] y [23]. El
umbral se ajusta adaptivamente, obteniendo un valor RMS (en el caso de sefales de intensi-
dad) o promedio (en el caso de sefiales de energia) sobre una ventana de los mds recientes
100ms de la sefial. La ganancia C ajusta este valor para la comparacion.

Las sefales a procesar estan muestreadas a 48kHz y normalizadas a un maximo de pre-
sién sonora SPL de 130dBsp;, (la mdxima presiéon medible por el micr6fono de campo). La
muestras positivas (en las que hay disparos) se desglosan de la siguiente manera: 5 armas
de fuego (una pistola de 9mm, un revélver de .32, un revélver de .38, una escopeta de .12
y una carabina de .22), medidas a tres distancias (30, 90 y 250 metros), para los dngulos ya
indicados.

Las muestras negativas iniciales (donde no hay disparos) son quince y se desglosan de
la manera indicada con anterioridad. En todos los casos, las sefiales son amplificadas por un
factor entre 5 y 10 para acercarlas a los niveles de intensidad producidos por un disparo de
arma de fuego.

El caso en que se produce un falso positivo dentro de una muestra positiva (es decir,
que hay un positivo pero no en el mismo instante en que ocurre el disparo) se anota como
anomalia (XTP). Este es claramente un caso en que el algoritmo no es lo suficientemente
selectivo. Un ejemplo de XTP se muestra en la Fig. 3.2. Un ejemplo de deteccion correcta
puede verse en la Fig. 3.3
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Deteccién binaria de un disparo de carabina .22 a 30m

0.5F |

0 i i i i i i i i
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t (segundos)

1 2 3 4 5 6 7 8

t (segundos)

Fig. 3.2: Los positivos que ocurren en un instante demasiado alejado del verdadero evento, como
los que se observan cerca de los cinco y siete segundos en este caso, se consideran como anomalias
(XTP).
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Fig. 3.3: Ejemplo de deteccién correcta del disparo de una escopeta calibre .12, a 250m del detector,
usando el método de transformada discreta de ondita (DWT) como preprocesamiento y evaluando la
energia en ciertas bandas de frecuencia, con muestreo de 7 KHz. Para la especificacién del algoritmo
y de las bandas ver Subseccion 3.4.5. Los datos se dividen en marcos de 2048 muestras. Se muestra
en el sub-grifico intermedio el valor promedio de energia sumada de los coeficientes, multiplicado
por una ganancia C y ploteado sobre la energia instantanea.



26

3.4.1. Valor absoluto

En este enfoque se toma el valor absoluto de la sefial antes de pasarla por el sistema
de deteccion de umbral de la Fig. 3.4. Puesto que la funcién abs[z(t)] es una aplicacién
uno a uno con la funcién de célculo de energia z(t)?, los resultados de la misma seran
comparables [23], pero con una complejidad de implementacion inferior. Una ventaja de
este método es que es realizable analdégicamente, con un rectificador de muy bajo consumo,
como los propuestos en Silveira [26] y Arnaud [27]. Los resultados del ROC del sistema se
muestran en la Tabla 3.1 y la Fig. 3.5. Hay que destacar tres XTP a 30 m, ganancia 10 y uno
a 90m, ganancia 10. Hay ademds dos falsos positivos debidos a las muestras de lluvia y de
quebrada de agua a ganancias 15 y 20.

(t) i i absz(t)]
o —

A J
Promedio

Fig. 3.4: Estructura bésica del algoritmo de deteccién por valor absoluto o rectificacién de sefial.

Deteccion

Tabla 3.1: ROC para comparacién contra valor absoluto de la sefial. En esta y las tablas subsiguientes
se afiaden falsos positivos (XTP) que aparecen en las muestras positivas (positivos lejos del evento
verdadero).

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP

10 0.89 | 0.27 5
15 0.84 | 0.13 0
20 0.78 | 0.13 0
25 0.71 0 0
30 064 | O 0
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ROC. Senal de entrada rectificada
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Fig. 3.5: ROC de sistema sobre la sefial rectificada en onda completa (o valor absoluto).

3.4.2. Filtro de mediana

En este enfoque se pasan los datos por un filtro de mediana de ventana de siete muestras
(tres muestras anteriores y tres posteriores al centro de la ventana), con retardo de I ms entre
cada muestra de la ventana. La salida de este filtro se resta de la sefial en la mitad de la
ventana. Esta se considera la energia normalizada que entra en la unidad de deteccion de
umbral (ver Fig. 3.6).

Sefial z(t) .
) Energia

e(t) = abs[z(t)]

—I— Energia normalizada
Deteccion binaria

Registro analégico RMS deslizante _|_>

AREEEE

Filtro de mediana mixto

med|[e(n)]

Fig. 3.6: Estructura de deteccién por filtrado de mediana.

Dufaux et al [14] propusieron esta estructura usando un filtro de mediana con ventana
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de veintiin muestras (es decir, diez muestras antes y diez después de la muestra a comparar)
con un muestreo de 44.1kHz y 24 bits de cuantizacién. En su trabajo no se ofrecen deta-
lles acerca de las muestras que entran al filtro (es de suponer el retardo entre ellas igual
al periodo de muestreo). Una solucién digital estd fuera de los objetivos, considerando la
gran cantidad de informacién por almacenar y procesar por este método. Puesto que interesa
disminuir al maximo el consumo, se deben reducir ademds los parametros basicos del filtro
hasta donde sea posible con miras a utilizar una estrategia de sefial mixta. Se descarta una
opcidn completamente analdgica (como en [28] y [29]) debido a la dificultad de construir un
dispositivo practico que genere retardos en el orden de milisegundos. Implementaciones de
los mismos se hacen usando filtros pasatodo, que emulan el retardo temporal por medio de
retrasos en fase. Dichos filtros ofrecen un retraso maximo temporal equivalente a 7 radianes,
y su construccién para las frecuencias de audio implica constantes de tiempo del orden de
milésimas de segundo, dificiles de alcanzar en tecnologia CMOS debido a las limitaciones
para construir altos valores de capacidad.

Una opcién de almacenamiento es usar un registro analdgico de tiempo discreto tipo
bucket brigade como el de la Fig. 3.7, segtin se propone en [30]. Este registro funciona bajo
el principio de transferencia de déficit de carga entre los capacitores, en sincronia con un reloj
bifasico a la velocidad de la frecuencia de muestreo. Es claro que el largo excesivo de este
registro implica una importante degradacién de la sefial (como se muestra en la literatura
[30, 31]), aparte de requerir mds drea y consumo. Restringir el largo de este registro por
otro lado significa disminuir la ventana de comparacion del filtro, lo que significa a su vez
disminuir la sensibilidad del filtro.

Il
—

\

|

oA Ao A S S

Fig. 3.7: Dispositivo de brigada de baldes, o "Bucket Brigade Device”, usado como registro analégi-
co de desplazamiento. ¢, and ¢, son las fases complementarias de un reloj bifasico de muestreo.

Una alternativa menos sensible a la degradacion de senal es utilizar una cadena de mues-
treadores y mantenedores como cadena de retardo, tal como proponen Stanacevic y Cau-
wemberhgs en [32], que se ejemplifica en la Fig. 3.8. El precio a pagar es un aumento en
area y por ende en el consumo, pues se requieren dos amplificadores operacionales para su
implementacion (que tienen un consumo estatico no existente en un registro BBD). Ello im-
plica a su vez un limite en el largo de la cadena, aunque estas limitaciones pueden reducirse
bastante utilizando compuertas inversoras del tipo cascodo.

De lo anterior, se deduce que para obtener un filtro de mediana 6ptimo y realizable se



29

$1 b2 ¢2 1 v

‘/in O—/ ~ ,7 out
¢le ¢1c

—

Fig. 3.8: Unidad bésica de una celda de retardo basada en muestrear y mantener una sefial usan-
do dos relojes complementarios no solapados. ¢1. es idéntico a ¢; excepto que su flanco de caida
ocurre ligeramente antes, para compensar el error por transferencia de carga de los transistores del
conmutador que cortocircuita el amplificador [32].

requieren definir tres variables: el largo de la ventana del filtro, el retardo entre las muestras
en la ventana y el muestreo minimo necesario.

Para determinar la frecuencia de muestreo, se efectuaron observaciones sobre el primer o
segundo pico del transitorio de la sefial impulsiva de varias muestras a 30m, donde la presién
sonora es méaxima y los efectos de interferencia multicamino ain no son aparentes en la
sefal. El interés es precisamente realzar estos méximos sobre el sonido de fondo por lo que,
intuitivamente, es deseable tener el mdximo nimero de muestras posibles para no perder los
maximos de la sefial. Por otra parte, un muestreo muy rapido implica un registro muy largo
con sus consiguientes problemas de degradacion de la sefial (0 un aumento de consumo en
caso de usar la cadena de retardos propuesta en [32]). En la Tabla 3.2 se muestran valores de
cruce por cero (o de semiperiodo) de los pulsos mdximos de presion de las distintas armas
(puesto que la sefial es rectificada, éstos son los periodos de dichas sefiales a la entrada del
filtro).

Tabla 3.2: Semiperiodo aproximado del primer o segundo pico de presién sonora.

Arma Escopeta .12 | Revélver .38 | Revdlver .32 | Pistola 9mm | Carabina .22

Semiperiodo (ms) 2.0 1 1 1 0.8

A partir de estos datos, vemos que el pulso minimo es de 0.8 ms aproximadamente (para
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la Carabina .22, a 30 metros de distancia), por lo que:
Trin = 800us
frnaz = L = 1250H =2 (3.2)
min

La frecuencia de Nyquist es entonces 2500Hz. Para relajar las condiciones del filtro pa-
sabajo de antialias, aplicamos el criterio de una frecuencia 5 veces superior a f,q., O sea,
6250Hz, que se redondea para efectos practicos a 7kHz.

Para la determinacién del retardo entre muestras y el nimero de ellas que conforman
la ventana de filtrado, se llevaron a cabo simulaciones intensivas con los datos disponibles
submuestreados a 7kHz. Se buscaron las combinaciones que proveyeran de una diferencia
maxima entre el pico de la sefial y la energia normalizada para un valor lo suficientemente
bajo de longitud de ventana de muestras y retardo especifico entre ellas. De los graficos de
resultados obtenidos fue posible determinar que una ventana de siete muestras con un retardo
de 1ms entre muestras, a una tasa de muestreo de 7kHz, es adecuada. En la Fig. 3.9 se mues-
tra uno de los graficos usados para la determinacion de estos pardmetros. Se aprecia como,
mads alld de 1ms, la mejora en las diferencias de energia no es significativa. Intuitivamente,
estas magnitudes corresponden con la simple observacién inicial de las caracteristicas im-
pulsivas de varias de las sefiales muestra, donde el ancho del primer o segundo impulso varia
entre 800us and 2ms. Ello impica que un retardo de 1ms es un buen compromiso que puede
ajustarse luego, y que una frecuencia de muestreo de 7kHz permite al menos la toma de cinco
muestras del impulso mds rdpido, mejorando las posibilidades de capturar en alguna de esas
muestras el maximo valor de la sefial.

Utilizar un criterio mas relajado en el muestreo de la sefial (10 * f,,,4.), significa dupli-
car el largo de la cadena de dispositivos de muestreo para alcanzar el mismo retardo entre
muestras de la ventana. Puesto que se necesitan 14 transistores para un retardo 6ptimo de
Ims entre cada muestra de la ventana de siete (criterios obtenidos mediante simulacién Spi-
ce de la estructura con sefiales de prueba, para una tecnologia de 0.5,m), significa que con
esta frecuencia es necesario una cadena de muestreo y almacenamiento de 98 transistores.
Duplicar el muestreo significa entonces 196 transistores (esto sin considerar los transistores
extra de acondicionamiento entre cada etapa de transferencia de carga).

En el caso de optar por el circuito de la Fig. 3.8, para un retardo de un milisegundo
se necesitardn siete etapas de dos operacionales cada una por cada muestra de la ventana,
lo que significa siete etapas de 56 transistores de tamafios no minimos (considerando un
amplificador cascode telescOpico de cuatro transistores, para un total de 392 transistores
para la ventana de siete muestras), mas 70 transistores minimos complementarios para los
conmutadores (seis NMOS y cuatro PMOS por etapa, considerando que los conmutadores
que cortocircuitan los operacionales se pueden implementar con un tnico NMOS, para un
total de 490 transistores para la ventana de siete muestras). Estos nimeros se duplicarian en
caso de doblar la frecuencia de muestreo de la sefial.
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Maix. energia vs. energia RMS a 30m, Ventana de 7 muestras
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Fig. 3.9: Ejemplo de busqueda por el retardo y la ventana 6ptimos: filtro de mediana con una ventana
de siete muestras. Se busca la combinacién que produzca la maxima distancia entre el pico de energia
y su valor RMS deslizante.

Una vez determinado todo lo anterior, se termina de implementar el banco de deteccién
en Matlab, como en la Fig. 3.6. El conjunto total de sefiales se submuestrea a 7kHz. Los
datos del ROC final se muestran en la Tabla 3.3 y la Fig. 3.10. La ganancia de compromiso
es entonces 25, para un (TPR, FPR) de (0.87, 0.13), sin anolamias.

Tabla 3.3: ROC para filtrado de mediana de la sefial de entrada.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP

15 0.93 | 0.33 2
20 0.89 | 0.2 0
25 0.87 | 0.13 0
30 0.78 | 0.07 0
35 073 ] 0 0
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ROC. Filtro discreto de mediana
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Fig. 3.10: ROC. Preprocesamiento de Filtro de mediana.

3.4.3. Operador de energia de Teager, TEO

En este método se aplica el operador TEO a la sefial antes de hacerla pasar por el detector
de umbral, segun la propuesta de [33] a partir de la definicién de [34] (ver Fig. 3.11). Este
operador se describe por la ecuacién discreta

y(n) = x(n)* — (z(n — Da(n +1)) (3.3)

que acentda los picos impulsivos de alta frecuencia presentes en la sefial de entrada x(n). Una
ventaja de este método es su posible implementacién analdgica, cuya ecuacién en tiempo

continuo es [34] ,
d=x(t
() = 22(1) — () 0 3.4
Gosselin y Sawan proponen una implementacién de muy bajo consumo en [35] con fines
deteccion de picos neuronales, por lo que se considera este procesamiento dentro de las

posibles soluciones al problema de deteccién de una sefial impulsiva. Los resultados para
cinco distintas ganancias son sin embargo poco alentadores, segin muestran la Fig. 3.12 y
la Tabla 3.4. Ademads, se tienen varios XTP. La ganancia de compromiso oscila alrededor de
45, para un (TPR, FPR) de (0.8, 0.2) con dos XTP.

3.4.4. Filtro apareado o correlacion de la seiial a detectar contra una
plantilla

La deteccién y clasificacion basada en el apareo por correlaciéon son comunes en gran
cantidad de campos, desde las interfaces cerebro-maquina [23] hasta los receptores de banda
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Fig. 3.11: Estructura bésica del algoritmo de deteccién basado en el operador discreto de energia de
Teager.

Tabla 3.4: ROC para filtrado de la sefial de entrada usando un operador de energia de Teager.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
40 0.84 | 0.33 2
45 0.8 | 0.2 2
50 0.76 | 0.2 1
55 0.6 | 0.07 0
60 0.49 0 0
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Fig. 3.12: ROC. Preprocesamiento por medio de operador de energia de Teager.
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ultra ancha (Ultra Wide Band) [36]. Si bien una implementacién completamente digital es
muy costosa en términos de consumo, detectores y localizadores digitales simplificados ba-
sados en la correlacion, con una muy baja disipacién de consumo, han sido construidos con
éxito para aplicaciones particulares (ver [37] y [38]). Ademas, clasificadores generales de
sefal mixta basados en la correlacion han sido propuestos también, tal como en [30]. En este
caso, se propone el uso de la correlacion con resolucién méaxima (resolucién de punto flotan-
te con una tasa de muestreo de 48kHz), para que sirva como métrica tope para la evaluacion
de la eficacia del método.

z(t)
—| Filtro antialias .
Deteccion

_,—»C >i|: B

Y

¢ Registro de desplazamiento RMS
Deslizante

Ryy

Plantilla

Fig. 3.13: Esquema baésico para el algoritmo de deteccién basado en filtrado por apareamiento (co-
rrelacién contra una plantilla).

La estructura de deteccion es la mostrada en la Fig. 3.13. Primero, dos plantillas se ob-
tienen por la promediacion de quince sefiales de disparos a 30 y 90 metros, basdndose en las
propuestas de Obeid y Wolf, que obtienen sus plantillas de la promediacion masiva de 50
muestras de picos impulsivos neuronales [23]. Las plantillas se guardan en dos vectores de
1000 muestras. La sefial a analizar se hace pasar a través de una ventana del mismo tamafo
de los vectores plantilla, a una tasa de 39 muestras por iteracion. A cada iteracion, la correla-
cién cruzada con cada vector es computada y almacenada en otro par de vectores. Estos serdn
las salidas del sistema, que irdn al detector de umbral. Como la correlacion es una operacién
con signo, el promediado se realiza usando un esquema de cdlculo de valor RMS deslizante
(running RMS), sobre una ventana de 100ms. Los resultados son bastante satisfactorios y
se observan en las Tablas 3.14 y en las Figs. 3.14 y 3.15, con una ganancia de veinticinco
para los dos tipos de plantilla y un notable (TPR, FPR) de (0.91, 0). Hay que hacer notar, sin
embargo, anomalias particularmente en el caso de la escopeta calibre .12 y el revélver .38,
para ganancias superiores a veinte. Existen también algunas anomalias para el revélver .32
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que podrian no considerarse al producirse muy temprano en el vector de deteccion, quizas
debido a efectos de la discontinuidad inicial de la sefial de entrada.

Tabla 3.5: ROC para correlacion de la sefial contra plantilla hecha con el promedio de disparos a 30
m.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
15 091 | 0.13 | 15
20 0.91 | 0.13 8
25 0.91 0 2
30 0.91 0 2
35 082 0 1

ROC. Correlacion vs. plantilla 30m
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Fig. 3.14: ROC. Procesamiento por correlacién. Plantilla de disparos a 30 metros.

Como puede intuirse, a diferencia de los métodos hasta ahora expuestos, en este caso no
se realiza una comparacion directa de la sefial contra su energia promedio, sino de similitud
contra un patrén promedio. De hecho, en la propuesta de Edwards y Cauwenberghs de un
clasificador en modo mixto de este algoritmo [30], el cémputo no se hace directamente sobre
la sefal sino sobre las caracteristicas extraidas por un algoritmo de preprocesamiento coclear,
de onditas o de algtin otro tipo de procesamiento tiempo-frecuencia. En este caso, el vector
de muestreo se implementa con una estructura BBD y la correlacion se realiza mediante la
multiplicacion de corrientes. Tal como en el caso del filtro de mediana, el registro BBD no
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Tabla 3.6: ROC para correlacion de la sefial contra plantilla hecha con el promedio disparos a 90 m.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
15 0.96 | 0.13 3
20 0.91 | 0.13 2
25 0.91 0 0
30 084 | O 0
35 084 | O 0

ROC. Correlacién vs. plantilla 90m
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Fig. 3.15: ROC. Procesamiento por correlacién. Plantilla de disparos a 90 metros.

puede ser demasiado largo debido a la degradacion de la sefial. Ello significa un recorte de
la plantilla también (que en el caso de sefial mixta, tendrd que guardarse a su vez en una
memoria analdgica), y una velocidad de muestreo inferior. No obstante estos problemas a
priori, este método es atractivo ademds para una etapa posterior, por ejemplo en caso de que
su consumo sea prohibitivo para la deteccion, para implementarse como un clasificador muy
efectivo que solo se activard cuando exista una deteccion valida.

Ante la notable efectividad del método, se procedi6 a evaluar implementaciones con una
resolucién finita de 1, 2 y 4 bits, con miras a una estructura menos costosa en términos de
hardware (siguiendo ejemplos propuestos en [37] y [38]), a costa de una leve degradacion.
No obstante, las evaluaciones de los mismos no fueron satisfactorias, con tasas de falsos
negativos que llegaban el 30 % de las muestras en el caso de la implementacion de 4 bits, y
que superaban dicho porcentaje para los otros dos casos, y una tasa de positivos demasiado
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baja: menos del 60 % para la cuantificacién a 1 y 2 bits, y un 70 % para la de 4 bits.

3.4.5. Banco de filtros para la transformada discreta de onditas (DWT)

Istrate et al proponen en [19] el uso de una ondita de Daubechies con seis momen-
tos de desvanecimiento para la deteccion de sefiales impulsivas. En este caso, se usa una
aproximacion similar, pero con un banco de ocho niveles con ondita Haar, sobre una sefial
submuestreada a 7kHz (Fig. 3.18). La frecuencia de muestreo escogida se deriva del andlisis
realizado para el filtro de mediana. De acuerdo con el algoritmo de descomposicién usado
en este tipo de filtros (para una elaboracién detallada de las relaciones presentadas a conti-
nuacion, ver [39,40]), sea f,, una funcién que puede descomponerse de forma tnica en dos
espacios ortogonales complementarios, f, € V,, = V,,_; & W,,_1, tal que

fn - fn—l + 9gn—1, CON fn—l S Vn—l’ gn-1 € Wn—l- (35)
Si esto se repite, entonces
fn:gn—l+gn—2+-'-+gn—m+fn—mafj 6‘/j’ gj 6VV]" (36)

El entero m es lo suficientemente grande cuando f,,_,, es lo suficientemente “borrosa”. Aho-
ra, sean

fi = D vipin v = (vp) € (Z)
k
g = Y wptkw; = (w) € () (3.7)
k
donde ¢ (t) es una base de Riez y 1/(t) es una base ortonormal (a ambas se les llama a menudo
funcién padre de escala y funciéon madre de ondita, respectivamente), las que generan los

espacios V,, y W,,. Los coeficientes de aproximacion y detalle de un nivel n se relacionan
con aquellos del siguiente nivel n 4 1 mediante las ecuaciones:

Unk = E hl—2kvn+1,l
l

Wak = Gi-okUni1 (3.8)
l

Estas ecuaciones corresponden a la aplicacién de filtros respectivos con funciones de trans-
ferencia H(z) = >, hi2¥ y G(2) = 3, gr2", seguidos de un submuestreo por dos, donde
hi, = ¢/ V2 y gr = di/ V2, con ¢, y dj como los coeficientes de la ecuacion de dilatacién

p(t) = o2t — k)Y cp =2 (3.9)
k k
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y la ecuacién de ondita
Y(t) =Y dip(2t — k), dp = (—1)*er_, (3.10)
k

Se decide utilizar una ondita Haar por su relativa simpleza de implementacion discreta
(por medio de filtros de capacitores conmutados, por ejemplo), aun a riesgo de sacrificar
fineza en la deteccion (las onditas de Haar son mejores para analizar ondas tipo lineales a
tramos, no tan suaves como las que se pretende detectar). La respuesta temporal de un filtro
de escala de Haar es la de un promediador deslizante, con una funcién de transferencia

P41
V2

mientras que su filtro complementario de detalle u ondita, es un diferenciador deslizante que
responde a la funcién de transferencia

H(z) = (3.11)

H(z)="—r— (3.12)

Respuesta de frec. filtro de escala Haar
20 : . : :

Magnitud (dB)

-60 :
0

0.2 0.4 0.6 0.8 1
Frecuencia normalizada (por 7 rad/muestra)

0 T T T T

Fase (grados)

0.2 0.4 0.6 0.8 1
Frecuencia normalizada (por 7 rad/muestra)

Fig. 3.16: Respuesta normalizada en frecuencia de filtro escala Haar. El filtro actia como un pasa
bajos.

Como demuestra Bultheel en [39] ambos filtros son complementarios espejo en cuadra-
tura (QMF) y complementarios en potencia (PCF). La respuesta de los mismos corresponde
a la de las Figs. 3.16 y 3.17. De las figuras, resulta obvio que el filtro de escala es un filtro
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Respuesta de frec. filtro de ondita Haar

20 T T T T

Magnitud (dB)

0.2 0.4 0.6 0.8 1
Frecuencia normalizada (por 7 rad/muestra)

-50 T T T T

-100

-150

Fase (grados)

_200 i i i i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Frecuencia normalizada (por 7 rad/muestra)

Fig. 3.17: Respuesta normalizada en frecuencia de filtro ondita Haar. El filtro actia como un pasa
altos.

pasa bajos de aproximacién, mientras que el de ondita es un filtro pasa alto de detalles. Una
ventaja adicional de estos filtros es que no requieren de largos almacenamientos de informa-
cion pasada, como en el caso de otros filtros FIR. A lo sumo, se requiere guardar el valor
anterior de la sefal de entrada. Esto significa que una implementacién en tiempo real de la
transformada es directa (en linea) y no implica el almacenamiento de vectores de datos para
la aplicacién del filtro.

La normalizacién de los filtros por 1/+/2 deviene de las caracteristicas de ortogonalidad
que se busca cumpla la matriz equivalente de filtrado que realizan este par de funciones
complementarias (ver [39]). En el capitulo siguiente, se evaluard la necesidad de conservar
esta normalizacién en aras de facilitar la implementacién electrénica.

El banco de filtros se estructura siguiendo las escalas diddicas (o de octavas) mostradas
en la Tabla 3.7, con 3500Hz como la frecuencia de Nyquist. Este banco se alimenta con
secuencias de entrada de 2048 muestras. El nimero de niveles de la descomposicion y la
seleccidn inicial de los coeficientes son el resultado de un andlisis preliminar con el toolbox
interactivo de onditas de Matlab. La energia se calcula para cada coeficiente, y luego se
suman siguiendo un esquema piramidal como el de la Fig. 3.20, propuesto en [19].

Para el calculo de energia se utiliza primero un anélisis con funcién cuadratica como esti-
mador, y luego se evalda la degradacion que se produce al usar una funcién de valor absoluto
en su lugar. La razén primordial para lo anterior es la mayor facilidad de implementacién
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cD1l = wn—1

fn=un a @

s o @ e b
¢AN —1=v,_N_1 H @7

Fig. 3.18: Estructura general de un banco de filtros de descomposicién por onditas. Los detalles de
la sefial son dados por los coeficientes w,,. Los coeficientes v,, dan la aproximacién a la sefial.

—S&H CD?)—»@i

cD4 @ ¥
Banco de filtros jE
. Deteccion

cD54,@7
Promedio

Haar

Fig. 3.19: Estructura del banco de filtros y el detector. La energia a partir de los coeficientes de
detalle se calcula y se suma para proveer la entrada al detector de umbral adaptable. Se utiliza una
funcién cuadrética en una primera fase del andlisis y luego una funcién de valor absoluto, de més
facil implementacion electrénica.

de un rectificador, a costa de perder la caracterisitica de refuerzo de impulsividad que tie-
ne la funcién cuadratica (en el capitulo siguiente se discutird mds sobre las dificultades de
construir circuitos multiplicadores de un rango dindmico amplio).

La suma energética de los coeficientes se hace pasar por el detector de umbral, tal como
en la Fig. 3.19. A partir de esta energia total, el umbral adaptivo se calcula mediante la
energia promedio sobre una ventana de 100ms.

Partiendo del estudio preliminar, se sitdan los coeficientes de interés entre los valores
dos y seis de la descomposicion. Se evaldan con més detalle varios casos y combinaciones
de coeficientes: los mejores resultados se obtienen para las combinaciones de niveles 3, 4,
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Tabla 3.7: Diadas del banco de filtros en cascada para la DWT. Se indica el nimero de muestras
disponible por coeficiente luego de la descomposicién y el submuestreo. En el dltimo nivel, queda un
remanente de muestras de aproximacioén luego de la ltima descomposicién.

Nivel Frec. (Hz) Muestras por coeficiente
1 3500-1750 1024
2 1750-875 512
3 875-437.5 256
4 437.5-218.75 128
5 218.75-128.375 64
6 128.375-64.187 32
7 64.187-32.09 16
8 32.09 8

8
]

\/ \/ \/ \/

J

Y

| m

n

Fig. 3.20: Suma de vectores a la salida de los filtros de ondita discreta.

Sy4,5, 6. Los resultados obtenidos tanto para un estimador cuadritico de energia como
para uno de valor absoluto se detallan en las Figs. 3.21, 3.23, 3.22 y 3.24. Utilizando una
funcién cuadrética, para una ganancia de quince, no se producen XTP para los niveles 3,
4 y 5. Ademads, se obtiene una TPR apenas un 2 % menor a la obtenida por el método de

correlacion.

Los resultados de los niveles 4, 5 y 6 son menos satisfactorios y con la presencia de falsos
positivos extra. El andlisis con funcién de valor absoluto muestra una degradacion mayor
para el procesamiento con los niveles 4, 5 y 6 (aumenta sobre todo la FPR). Sin embargo,
para el caso de los niveles 3, 4 y 5, se mantienen los valores de (TPR, FPR) alcanzados en la
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Tabla 3.8: ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 3, 4 y 5. 2% como esti-

mador de energfa.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
40 0.91 | 0.13 4
45 0.91 | 0.13 2
50 0.89 0 1
55 0.89 0 1
60 0.89 0 1

ROC. DWT Haar, suma cuadrética coefs. 3, 4, 5.
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Fig. 3.21: ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Estimador cuadratico de energia.

Coeficientes de niveles 3,4y 5. A 0,90 y 180 grados de incidencia sobre el micr6fono.

Tabla 3.9: ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 3, 4 y 5. Valor absoluto

como estimador de energia.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
5 091 | 04 12
10 0.89 | 0.13 4
15 0.89 0 0
20 0.8 0 0
25 076 | 0O 0
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ROC. DWT Haar, suma coefs. 3, 4, 5 rectificados.
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Fig. 3.22: ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Valor absoluto como estimador de
energia. Coeficientes de niveles 3,4y 5. A 0, 90 y 180 grados de incidencia sobre el micréfono.

Tabla 3.10: ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 4, 5 y 6.Estimador
cuadratico de energia.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
40 0.84 | 0.07 4
45 0.8 | 0.07 1
50 0.78 | 0.07 1
55 0.71 | 0.07 1
60 0.69 | 0.07 0

Tabla 3.11: ROC para filtro transformada de ondita discreta (DWT). Bandas 4, 5 y 6. Valor absoluto
como estimador de energia.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP

5 0.84 | 04 3
10 0.82 | 0.07 1
15 076 | O 1
20 069 | O 1
25 067 | O 1




44

ROC. DWT Haar, suma cuadrética coefs. 4, 5, 6.
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Fig. 3.23: ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Estimador cuadrdtico de energia.
Coeficientes de niveles 4, 5y 6. A 0, 90 y 180 grados de incidencia sobre el micréfono.

ROC. DWT Haar, suma coefs. 4, 5, 6 rectificados.
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Fig. 3.24: ROC. Procesamiento por DWT. Banco de filtros Haar. Valor absoluto como estimador de
energia. Coeficientes de niveles 4, 5y 6. A 0, 90 y 180 grados de incidencia sobre el micréfono.
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primera iteracion con funcién cuadrética, lo que sugiere la posibilidad de usar un rectificador
en vez de un multiplicador para ejecutar este procesamiento.

3.4.6. Banco de filtros analégicos

El anélisis por onditas puede resultar en una implementacién digital compleja, sobre
todo si se sigue un esquema vectorial como el considerado en el andlisis anterior (2048
muestras por segundo, con una resolucién de 16 bits). Por supuesto, se ha visto como al usar
filtros del tipo Haar, el uso de vectores de datos se vuelve innecesario, pero también resulta
interesente aproximar el problema desde el espacio continuo. Podria por ejemplo optarse
por una transformada continua de onditas, CWT (Continuous Wavelet Transform) utilizando
onditas complejas tales como las de Morlet o de Gauss tal como en [28,41-45].

Sin embargo, como se sabe de la teoria de onditas, el andlisis con bancos paralelos de fil-
tros pasabanda es un equivalente al proceso de descomposicion tiempo-frecuencia mediante
filtros en cascada discretos. De hecho, un banco de filtros cocleares, provee de una descom-
posicién tiempo-frecuencia similar al andlisis por onditas (ver [46—49]). Por ello se plantea
la posibilidad de realizar una descomposicién analdgica por medio de un filtro de estructura
similar al de la Fig. 3.19, pero utilizando un banco paralelo de filtros continuos pasabanda
en vez del filtro discreto de Haar.

En este caso, puesto que se conoce la descomposicion de interés, se propone una estruc-
tura simplificada utilizando solo filtros de segundo o tercer orden, siguiendo el modelo de
la Fig. 3.26. Como no se puede realizar una operacion de submuestreo entre las etapas, se
debe ir escalando la respuesta frecuencial de los filtros de manera diddica, en las mismas
frecuencias de corte que se plantearon para el banco de DWT. Asi, entonces, se define un
banco de filtros con tres bandas de paso, con las frecuencias ejemplificadas en la Fig. 3.19,
y con una respuesta de frecuencia tal como exhibe la Fig. 3.27. Se toman las salidas de las
ramas 3, 4, 5 y se alimentan a una estructura similar a la que se us6 para la DWT, la cual por
supuesto ahora es continua y no discreta.

Tal como se demuestra en el Apéndice A, un filtro pasabanda de tercer orden o supe-
rior cumple los requerimientos fundamentales para ser considerada una ondita. La funcién
transferencia resultante de cada banco es del tipo

2ns
CD(s), = 1 — 3.13
O = T ES T (3.13)

El filtro se complementa con un filtro extra paso alto a la entrada destinado a eliminar el

offset y ruido rosa proveniente del micr6fono. La evaluacién algoritimica se hace consideran-
do este término extra (se tiene entonces un filtro de orden 4 en cada coeficiente, lo que respeta
el orden minimo establecido por el andlisis tedrico en el apéndice A). Las simulaciones se
hacen mediante el toolbox de sistemas continuos de Matlab.
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Fig. 3.25: Estructura de procesamiento de sefial para encontrar detalles de sefial, utilizando un banco
de filtros paralelos como estructura de preprocesamiento CWT. Al igual que con el caso DWT, se
evaldan las diferencias entre usar una funcién cuadrética y valor absoluto como estimador de energia.

f1=437Hz cD3(t)
-1/ N —
f2=875Hz
fl 2
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L o e L
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Fig. 3.26: Banco de filtros paralelos analdgico equivalente a una descomposicién continua de onditas.
Las frecuencias de corte se basan en la division diddica del analisis de onditas discreto de la Tabla
3.7. Los filtros paralelos son todos de tercer orden, mds un filtro pasa altos de primer orden como
acondicionador de sefial de entrada.
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Fig. 3.27: Respuesta de frecuencia de los filtros en un banco paralelo de transformada continua de
onditas (CWT).

Los resultados de la estructura continua son bastante satisfactorios, lo que abre la posi-
bilidad de una implementacién de bajo consumo utilizando filtros tipo GmC, por ejemplo.
En el caso de considerar las bandas 3, 4 y 5, se tiene un (TPR, FPR) de (0.89, 0,07) para
ganancias de 30 (en el caso de usar un estimador con valor absoluto) y de 210 (estimador
cuadrético).

Es de notar que no existen anomalias para estos valores. En el caso de usar sélo los
coeficientes 3 y 4, cabe destacar ademds que la utilizacion del estimador cuadritico provee
de los mismos resultados, si se utiliza una ganancia alta (230) en el detector de umbral. En
el caso de usar valor absoluto, se obtiene este mismo resultado usando una ganancia de 30,
pero con la salvedad de la aparicién de tres anomalias. Puesto que ganancias bajas implican
menor consumo y mayor facilidad de implementacidn, se tiene entonces una razon extra
de peso para usar las bandas 3, 4 y 5 con un detector de valor absoluto (la menor ganancia
necesaria para este detector, aunque contraintuitiva, deviene del hecho de trabajar con valores
normalizados, lo que hace que la operacidn cuadratica mds bien atenue la funcién de entrada.
Este seria el caso también al trabajar con amplitudes de sefial inferiores a 1V, tal como las
sefales de audio que se pretende procesar).

El efecto de afadir el quinto coeficiente fortalece sobre todo el rechazo de falsos positi-
vos, sin tener casi incidencia en la deteccion de verdaderos positivos, lo que sugiere que, en
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algunos casos, podria bastar utilizar solo la 3da y 4ta banda y dejar la eliminacién de falsos
positivos para etapas posteriores.

Tabla 3.12: ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3, 4 y 5. Valor absoluto
como estimador de energia.

Ganancia (C) | TPR | FPR | XTP
30 0.89 | 0.07 0
40 082 0 0
50 0.8 0 0
60 0.8 0 0
70 0.8 0 0

ROC. CWT, suma bandas 3, 4, 5 rectificadas.
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Fig. 3.28: ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3,4y 5. A 0, 90 y 180 grados
de incidencia sobre el micr6fono. Estimador de valor absoluto para la energia.
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Tabla 3.13: ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3, 4 y 5. Estimador

cuadratico de energia.

Ganancia | TPR | FPR | XTP
150 0.93 | 0.07 4
170 0.93 | 0.07 3
190 0.93 | 0.07 1
210 0.89 | 0.07 0
230 0.89 | 0.07 0

ROC. CWT, suma cuadratica bandas 3, 4, 5
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Fig. 3.29: ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3,4y 5. A 0, 90 y 180 grados
de incidencia sobre el micr6fono. Estimador cuadratico para la energia.

Tabla 3.14: ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3 y 4. Valor absoluto

como estimador de energia.

Ganancia | TPR | FPR | XTP
30 0.89 | 0.07 3
40 084 | O 0
50 084 | O 0
60 0.8 0 0
70 0.8 0 0
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Fig. 3.30: ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3y 4. A 0, 90 y 180 grados de
incidencia sobre el micréfono. Estimador de valor absoluto para la energia.

Tabla 3.15: ROC para filtro transformada de ondita continua (CWT). Bandas 3 y 4 . Estimador

cuadratico de energia.
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Ganancia | TPR | FPR | XTP
150 0.93 | 0.27 5
170 0.93 | 0.13 4
190 0.93 | 0.13 3
210 0.93 | 0.13 1
230 0.89 | 0.07 0
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ROC. CWT, suma cuadratica bandas 3, 4.
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Fig. 3.31: ROC de procesamiento por banco de filtros CWT. Bandas 3 y 4. A 0, 90 y 180 grados de
incidencia sobre el micréfono. Estimador cuadratico para la energia.
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3.4.7. Sin preprocesamiento

El dltimo algoritmo a probar es la utilizaciéon de ningin algoritmo de preprocesamien-
to, es decir, alimentar la sefial cruda (luego de acondicionarse) directamente al detector de
umbral. Este procedimiento se ofrece como piso de referencia con respecto a los demads
métodos, tal como se propone en [23] (ver Tabla 3.16 y Fig. 3.32). Hay dos XTP a ganancia
diez a 30 metros, y uno a 90 metros.

Tabla 3.16: ROC para sefial de entrada sin procesar.

Ganancia | TPR | FPR | XTP
10 0.87 | 0.33
15 0.78 | 0.13
20 0.67 | 0.07
25 058 0
30 0.51 0
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Fig. 3.32: ROC. Seiial sin preprocesamiento. A 0, 90 y 180 grados de incidencia sobre el micréfono.

3.5. Analisis conjunto de los métodos

Se toman las combinaciones algoritmicas que produjeron los mejores pares-ordenados
(TPR, FPR) para cada método. El mejor (TPR, FPR) se escoge como aquel situado a menor



53

distancia del punto ideal (1,0).

Tabla 3.17: Mejores pares (TPR, FPR) por algoritmo.

Meétodo TPR FPR | Ganancia de umbral C

Correlacion. Plantilla de 30m 0.91 0 25

Correlacién. Plantilla de 90m 0.91 0 25

Transformada discreta de onditas (DWT). Coefs. 3, 4, 5 0.89 0 15
con estimador de valor absoluto

Transformada continua de onditas (CWT). Coefs. 3, 4, 5 0.89 0.07 30
Con estimador de valor absoluto

Transformada continua de onditas. Coefs. 3 y 4 0.89 0.07 30
Con estimador de valor absoluto

Filtro de mediana 0.8666 | 0.1333 25

Estimador de valor absoluto 0.8444 | 0.1333 15

Transformada discreta de onditas. Coefs. 4, 5, 6 0.82 0.07 10
con estimador de valor absoluto

TEO 0.80 0.20 45

Sin pre-procesamiento 0.77 | 0.1333 15

La Tabla 3.17 lista de mejor a peor los algoritmos propuestos. Ya en esta tabla se toman
en cuenta algunas de las sugerencias planteadas en las subsecciones anteriores, a saber: para
los estimadores de transformada de onditas se prefieren estimadores de valor absoluto sobre
los de valor cuadratico por su mayor simpleza y menor requerimiento de ganancia en la
deteccion. El método de preprocesamiento de correlacion contra una plantilla de sefiales a
30m o a 90m (Matched Filter o filtro apareado) fue el mejor, llevandose los dos primeros
puestos. El tercer puesto en términos de efectividad es el de usar un filtro discreto de onditas
con estimador de valor absoluto, utilizando la informacién de los coeficientes de detalle 3,
4, 5. Para este método, se obtiene una TPR de 0.89 para los tres dngulos de incidencia, con
FPR nula. En el cuarto puesto, se encuentra el filtro continuo de onditas para las bandas 3,
4y 5, con una FPR de apenas 0.07 (con un falso positivo debido a la sefial de lluvia 2 y sin
anomalia alguna). En el quinto puesto, se halla el mismo filtro pero s6lo considerando las
bandas 3 y 4, con tres anomalias. El sexto proceso en términos de efectividad es el Filtro de
Mediana. Este método se ve particularmente afectado por los falsos positivos. Ello implica
mayor consumo (al significar una activacién mds frecuente de las etapas posteriores), lo que
sumado a su ya de por si compleja implementacion lo vuelve poco atractivo. Como séptimo
proceso estd el de valor absoluto, seguido de la transformada discreta de onditas para los
coeficientes 4, 5 y 6. Finalmente, el TEO apenas supera el piso de la métrica, dada por la
deteccion de la sefial cruda. Sorprendentemente, incluso el no procesar la sefial da una mejor
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FPR que el TEO. Ahora, si se considera la complejidad de los métodos, estd claro que tanto
el TEO como el valor absoluto pueden compensar su relativamente menor desempefio con
su simpleza de implementacion, en contraste con el de Filtro de mediana, el de DWT o la
correlacion.

Un dato interesante surge de analizar el FPR de los métodos alternativos al de correla-
cion. Un andlisis de los falsos positivos producidos en algunos de los métodos, como el de
mediana, resultan de fuertes ‘pops’ en la grabacion (ver por ejemplo la Fig. 3.33), causados
probablemente por gotas de agua que golpean el micr6fono y generan por ende un impulso
sonoro. Una proteccion acustica en el micr6fono entonces permitiria bajar la FPR en estos
casos, con la consiguiente posibilidad de aumentar la ganancia para una mejor TPR. En to-
do caso, es notable que ni el procesamiento por correlacion ni por onditas discretas se ven
afectados por estos ‘pops’.

Deteccién binaria. Muestra 2 de quebrada

1 T T T T T T

0.8 ]

0_6 - B . B N N 4
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Fig. 3.33: Falso positivo obtenido con el filtro de mediana procesando una grabacién de una quebra-
da. Notar el “pop” que engafia el algoritmo. Una ganancia més alta en el detector de umbral corrige
este falso positivo, a expensas de perder algunos verdaderos positivos. Un proteccion actstica en el
micfofono puede ser una simple solucion, sin sacrificar la TPR.

Del andlisis anterior se deslinda la conveniencia de optar por alguno de los primeros tres o
cuatro algoritmos. Queda hecha sin embargo la salvedad de lo extremadamente complejo que
resulta implementar la correlacién en sistemas de sefial mixta (descartado de antemano un
procesamiento enteramente digital por los argumentos ya expuestos). Por otra parte, como se
ha mostrado, la implementacion de los filtros discretos y continuos de onditas como unidad
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de preprocesamiento es no solo factible, sino que a primera vista parece requerir menos
potencia para su funcionamiento.

3.6. Conclusiones

La deteccion de sefnales impulsivas puede lograrse con una amplia variedad de algoritmos
efectivos, utilizando una estructura tipica en el drea de deteccidon de sefales: comparacion
contra un umbral adaptivo. Se ha propuesto una métrica estadistica ROC para ordenar los
mismos en términos de su eficiencia de deteccion. Ademds, se han bosquejado algunas ano-
taciones sobre la factibilidad de implementacion en un sistema VLSI de bajo consumo para
cada algoritmo. Claramente, un filtro apareado, seguido de algoritmos de deteccién basados
en transformadas de onditas, proveen de las soluciones 6ptimas en términos estadisticos.
En el caso de su factibilidad de integracion, no obstante, resultan mds favorecidos algorit-
mos simples como el cdlculo del valor absoluto y el operador de Teager, con los algoritmos
de onditas como una opcién intermedia. De lo anterior resulta la decision de optar como
compromiso por la implementacion de los algoritmos de onditas discretas y analdgicas, con
una tasa de deteccidn alta versus una implementacion de complejidad mediana. El siguiente
capitulo da cuenta del proceso seguido para el disefio y evaluacién de dichas implementacio-
nes.



Capitulo 4

Implementacion de circuitos detectores
basados en onditas

56



57

4.1. Introduccion

En el capitulo anterior se describieron distintos métodos de procesamiento de sefiales de
audio, dentro de un esquema de deteccion de eventos impulsivos tales como el sonido de
disparos de armas de fuego. Los métodos fueron evaluados estadisticamente y escalonados
en términos de su eficiencia de deteccion siguiendo la teoria de deteccion de sefiales. Este
capitulo estd dedicado a la implementacién de un método que pueda funcionar de manera
apropiada satisfaciendo restricciones de bajo consumo, como las de un sensor o nodo en
una red inaldmbrica de protecciéon ambiental. Estos nodos se disefian con el propdsito de
funcionar en un ambiente aislado operado a baterias por un largo tiempo, y por ello deben
estar integrados por dispositivos no solo de muy bajo consumo, sino que también puedan
desactivarse en la medida que no sean utilizados. Un sistema de primer nivel de deteccion
de muy bajo consumo puede actuar como un arbitro de primera decision, que determine
con una fiabilidad aceptable si un evento pertenece o no a los eventos de interés, y a partir
de ahfi active los circuitos subsiguientes ya sea para que procesen mds la informacién o la
transmitan a otros nodos en la red.

Para la realizacion de este primer nivel de deteccidn, los andlisis de factibilidad realiza-
dos llevaron a la seleccion de dos candidatos para la realizacion de los CI, considerando los
aspectos de su viabilidad en términos de bajo consumo y fiabilidad estadistica: el de onditas
analdgicas y el de onditas discretas de Haar, como preprocesamiento antes de la unidad de
deteccion por umbral adaptivo. En primer lugar, se disefié un banco de filtros continuos he-
chos en tecnologia CMOS estandar de 0.5um, utilizando técnicas de disefio de bajo consumo
para bancos de filtros en cascada y paralelos, tal como se propone en [46—49]. En segundo
lugar, se disefié una unidad de preprocesamiento de onditas discretas por medio de capaci-
tores conmutados, también desarrollada en tecnologia CMOS estdndar de 0.5um, basada en
los trabajos de Stanacevic, Razavi y Temes [32,50-52] en el area de circuitos a capacitores
conmutados.

La Seccién 4.2 detalla el desarrollo de la unidad de deteccién por onditas analdgicas, con
su correspondiente verificacion electronica. La Seccidn 4.3 explica el disefio e implementa-
cion del banco de filtros Haar, junto con los resultados de simulacién, y propone una posible
aproximacion a la implementacion de la unidad de célculo de energia de coeficientes.

4.2. Unidad de deteccion basada en filtros ondita analogi-
coS

El algoritmo de pre-procesamiento mediantes onditas analdgicas consiste en implementar
los polinomios caracteristicos de pasa banda calculados en secciones anteriores segtn las
bandas determinadas en la Fig. 3.26 del Capitulo 3, y calcular la energia sumada de los tres
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coeficientes escogidos. Se afiade ademads un filtro pasa altos a la entrada para eliminar el
offset de la alimentacion del micr6fono y el ruido rosa.

Luego de considerar la opcién de usar estructuras del tipo bicuadratico para los filtros
pasa banda [53,54], se opt6 por la opcién mas sencilla de filtros de primer orden en cascada,
que requieren un menor nimero de transconductores en cada coeficiente. El filtro pasa alto
de cada etapa se coloca al final de cada banco, para eliminar el offset acumulado hasta ese
momento. El circuito completo de filtrado se detalla en la Fig. 4.1.
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Fig. 4.1: Banco de filtros completo a implementar, utilizando amplificadores operacionales de trans-
conductancia (OTAs). Vrpr=Vpp/2. El escalamiento de transconductancias y capacitores se ajusta
para utilizar un banco cuadrado de 16 capacitores unitarios de 25pF.

4.2.1.

Consideraciones de rango dinamico

Puesto que no se hizo una calibracion de presion in situ durante las mediciones, se parte

de un modelo simplificado de atenuacién por propagacién para determinar las presiones
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equivalentes a las tres distancias estudiadas en el andlisis estadistico del Cap. 3: 30, 90 y
250m. Considerando una propagacion isotropica en espacio libre, segin [10], la presién del
sonido sigue una ley logaritmica de atenuacion dada aproximadamente por:

L, ~ Ly — 20log4dnr 4.1)

con r la distancia radial desde la fuente sonora. Suponiendo una presién sonora tipica de
151-152dBgpy, y considerando la informacién provista por Weissler sobre armas de ca-
libre similar al usado en las grabaciones de prueba usadas (pistola de 9mm, escopeta de
.12, [9]), resultaran presiones equivalentes a las de la Tabla 4.1. Se toma la presion maxima
de 130 dBgp, como referencia para las mediciones obtenidas con un micr6fono Sennheiser
MKH416P48U3 (Sensibilidad de 25mV/Pa, y una maxima presién soportada de 130dB sp;,
segtn datos del fabricante [25]). Por observacion de las sefiales detectadas usando los algo-
ritmos de procesamiento en Matlab, se determina que el sistema debe al menos discriminar
sefiales en un rango entre 1.0 y 0.017 del valor normalizado de amplitud, considerando que
el arma con menor intensidad sonora —la carabina .22— provoca un pico apenas superior a
90dBspy, a 90 metros de distancia, con el micréfono en contrafase. Es decir, el rango dindmi-
co debe ser de al menos 40 dB més un adecuado margen de ruido. La tension de salida de las
configuraciones que se elijan deberdn entonces cubrir este rango dindmico, a su vez acotado
por el rango lineal de transconductancia de los dispositivos electrénicos de amplificacion y
filtrado. Utilizar transistores en inversion débil es inconveniente pues los transconductores
polarizados en estas zonas poseen rangos lineales de decenas de milivoltios (ver [49]). En
el otro extremo, transistores en inversion fuerte pueden significar un consumo excesivo. En
términos generales entonces conviene intentar colocar los transistores lo mds cerca posible
de la zona de inversion moderada, para obtener un compromiso adecuado entre el rango
dindmico deseado, la relacion sefial ruido y el consumo.

Considerando las restricciones existentes, se utiliza una estructura Gm-C como la de la
Fig. 4.1. Para alcanzar los requisitos de linealidad se propone usar amplificadores de trans-
conductancia con una topologia como la de la Fig. 4.4, tal como se describen en [55], pero
operando en inversion moderada para disminuir su consumo, sin penalizar mucho su rango
dindmico. Segin [55], en inversidn débil este circuito posee un rango lineal de 58.4mV, y su
transconductancia es ajustable por medio del pardmetro m = S, /Sy, que define la relacién
de aspecto relativa entre los dos pares de transistores apareados. En esta region, no obstante,
el tamafio de los transistores puede volverse excesivo. Por ejemplo, como se ve en [55], para
una tecnologia de 1.2 um, el tamafio tipico de los transistores de los pares diferenciales es
de 1377.6 um x 4.8 pm, lo que resulta prohibitivo en este caso.

Para acotar mas estos valores, se calcula la sensibilidad del micr6fono a usar en términos
de las presiones esperadas para el sensor que se desea construir. Puesto que gran parte del
trabajo de deteccion y localizacion acusticas que se ha venido realizando por parte del grupo
de investigacion de la la Universidad Nacional del Sur se basa en un micr6fono EMKAY
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omnidireccional tipo electret, se decide platear el disefio a partir de este dispositivo. Este
micréfono tiene una sensibilidad de -44dB 4 2.0 (0dB=1V/Pa, 1kHz), o sea, 6.31 mV/Pa
(que incluye el efecto un amplificador FET usado como convertidor de impedancia entre el
micréfono en si y su salida; para mds informacién ver [56]). La méxima presion soportada
por el micréfono es de 120dBspy.. En la Tabla 4.1 se desglosan también algunas tensiones de
salida del micréfono, referidas a presiones sonoras dentro del rango de deteccion esperado
para el sistema.

Con esta informacion, se puede plantear una cota inferior de sensibilidad requerida. La
carabina a 90 metros, como se mencionaba, con un dngulo de incidencia de 180° es detectable
segln el algoritmo, asi que la colocamos en la Tabla 4.1 como referencia, considerando
su valor pico relativo segin las mediciones en campo. Resta por estudiar el fenémeno de
saturacion de la sefial al superarse el maximo detectable por el micré6fono usado. Como se
desprende de la Tabla 4.1, incluso el revolver .32 a 250m alcanza el médximo medible por un
EMKAY como el que se planea utilizar. No obstante, es de esperar que el algoritmo no se
vea afectado toda vez que ya incluso algunas de las sefiales usadas para el estudio muestran
dichos recortes por saturacion del micr6fono Sennheiser (particularmente la pistola de 9mm
y la escopeta .12, a 30 m de la fuente).

Tabla 4.1: Tensiones pico entregadas, referidas a presiones sonoras esperadas por el sistema, por
un micréfono EMKAY MD9745APZ-F. Sensibilidad del micréfono: -44dB +2.0 (0dB=1V/Pa).
6.31mV/Pa [56]. La presion de referencia a 2m es tomada de [9]. Se supone una atenuacioén ideal
isotrépica del sonido

Sonido Presion relativa Presion Tensién Tensién
(dBspr) absoluta (Pa) | RMS (mV) | pico (mV)
Pistola 9mm a 2m 160dB 2000 NA NA
de boca del canén [11]
Pistola 9mm a 30m 130dB 63 398.0 563.0
Maéxima presion 120dB 19.95 125.8 178.0
mic. EMKAY [56]
Revolver .32 a 250m 120dB 20.04 126.6 179.0
Pistola 9mm a 250m, 180 ° 116dB 13.250 398.0 562.9
Carabina 22 a 90m, 180 ° 94.6dB 1.078 6.81 9.63
Piso de ruido de mediciones 68.5dB 0.053 0.336 0.475
en campo
Piso de ruido de micréfono 35dB 0.0011 0.007 0.001
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4.2.2. Diseio de subsecciones de la unidad de deteccion

En esta parte se muestra el procedimiento de disefio y cdlculo para las distintas unidades
del detector, acompanadas de las simulaciones de comprobacion.

Calculo y ajuste de los transconductores para el banco de filtros

Los transconductores disefiados se resumen en la Tabla 4.3. Para las transconductancias
de 137nS y 385 nS se utiliza el OTA linealizado por difusor propuesto por Krummenacher
en [57] (ver Fig. 4.4). Los transconductores de 68.5nS y 34.25nS se obtienen a partir del de
137nS, por medio de espejos de corrientes, tal como se propone en Arnaud [27]. El layout
de los OTAs se realiza también siguiendo las recomendaciones descritas en Arnaud [27]:
transistores apilados e intercalados en columnas. Para el cdlculo de la relacion de transcon-
ductancia K del OTA en términos de la transconductancia del transistor de entrada, se sigue
la recomendacion propuesta en [57], donde se supone una relacion de aspecto 7:1 entre los
transistores de entrada (M) y los difusores (M5), para obtener mayor rango lineal, tal que

Im1
m N = 4.2
G I (4.2)

Analiticamente, la ecuacién que describe la relacion de transconductancia de salida del
OTA se puede expresar como (ver [53]):

9mi1
2gm2
Si se considera que
Ipras
gli = n—QStGifl (44)

con G;,, la transconductancia normalizada del transistor x en términos de la mdxima trans-
conductancia, se puede reescribir la Ec. (4.3) como

~ gmi
G g (4.5)

2+ 5g

ifo
Si el transistor M5 se escala en términos de M, y suponiendo que ambos estan polariza-
dos por la misma corriente, entonces M5 termina en una zona de inversion diferente que M;.

Siguiendo el modelo EKYV, podemos definir las corrientes de inversion iy € isp para cada
transistor. Puesto que

(4.6)

con
I, = uCoun? 4.7)
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la corriente especifica del proceso en cuestion, y utilizando la relacién de aspecto entre los
transistores, se llega a la relacion

gt _ 1057/ + Tip
2ms 2\/1+0,5\/ﬂ+z’f1

Puede resolverse esta ecuacion analiticamente para tener entonces una expresion para la
constante buscada

(4.8)

9m1
29m2
o simplemente averiguar numéricamente los puntos de interés utilizando Matlab. Esta solu-
cién por supuesto, es muy aproximada (sobre todo porque asume al M5 en saturacion, cuando
en realidad debe estar en triodo. En el caso presente, se realizaron simulaciones en la zona

K=2+

4.9)

de inversién moderada para varias relaciones de transistores, y se hallé que, en promedio:

~ dmi
G = 2.60 (4.10)
lo que se acerca a lo predicho por las ecuaciones. No obstante, es claro que es necesario
mejorar dichas expresiones evaluando la verdadera zona de trabajo de M.

En todo caso, la relacién permitié aproximar relativamente bien los transconductores en
unas pocas iteraciones. Ahora, era de interés colocar el transistor lo mds cerca de la zona
de inversién moderada, para utilizar una polarizacion de baja corriente, pero con un rango
lineal de al menos 500mV. Simulaciones en la zona de inversion débil y moderada muestran
que la relaciéon 7:1 produce una distorsiéon muy grande de la transconductancia media sin
ampliar mucho el rango lineal (en inversién débil, la relacién debe bajar a 2:1 para una
transconductancia lineal mdxima con un rango de menos de 100mV, como se demuestran
Furth y Andreou en [55]).

En las Figs. 4.2 y 4.3 se observa la variacién de esta funcién en términos de la trans-
conductancia normalizada y del nivel de inversion respectivo del transistor. En este caso, se
opt6 por una transconductancia final entre un 40 % y un 35 % de la transconductancia maxi-
ma, que provee de un rango lineal aceptable, con el transistor siempre cerca de la zona de
inversién moderada, i. e., con un consumo relativamente bajo.

Hay tres transconductores basicos para obtener las octavas de las bandas segun la Fig.
3.26 del Cap. 3. El escalado de las frecuencias de corte se hace por medio de las capacidades.
Para los valores mds altos, la capacidad de carga maxima acota el slew rate para una dada
corriente de polarizacion (/p;,s), una tension maxima de pico y la frecuencia tope de cada
banda. Partiendo del caso de la banda superior (875Hz), con una tensién pico de al menos
500mV, a partir de la conocida ecuacién de slew-rate (ver [58]):

AV ]bias

SR = — =V ;,owcoswt =
At P Ccarga

4.11)
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Fig. 4.2: Valor de la constante de proporcionalidad entre la transconductancia del OTA y la transcon-
ductancia de los transistores del par de entrada, K = gm 1 /Gy, en funcion de la transconductancia

normalizada como funcion a su vez del nivel de inversion del transistor.
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Fig. 4.3: Valor de la constante de proporcionalidad entre transconductancia del OTA y transconduc-
tancia de los transistores del par de entrada, K = gmys1 /G, en funcién del nivel de inversion i 1 del

transistor M.
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Fig. 4.4: OTA linealizado con difusores simétricos, segin [57].

P

Puesto que el peor caso ocurre en el cruce por cero de la sefal

A
T‘t/ =500mV x 2 x 7 x 87TbHz = 2,75mV /s

y entonces

Tyias = SR * Ccarga = 25PF X 2,75mV/,U$ = 68,75”14

puede estimarse que, para una capacidad de carga de 25pF, una corriente de 70nA es su-
ficiente para obtener el slew-rate deseado. Para las siguientes bandas, al dividirse por dos
la frecuencia tope, se divide por dos también el slew-rate necesario, lo que significa que se
puede dividir la transconductancia por dos sin problemas, para una misma carga.

El disefio de los OTAs se hizo siguiendo las ecuaciones de aproximacién deducidas en el
apartado anterior como paso inicial. Se partié de un transconductor base de 137nS. Mediante
simulaciones se ajustaron los tamafios para obtener el rango lineal deseado. Los transistores
se polarizaron cerca de la zona de inversién moderada, tendiendo a inversion fuerte (con un
gm/ Ipi.s entre un 30 y 40 %), para evitar excesiva no linealidad en la zona de interés. Asi,
tras varias iteraciones, se polarizé el OTA base de 137nS a 90nA para obtener un rango lineal
adecuado de aproximadamente +460mV segtin la Tabla 4.3, por lo que la corriente limite se
satisfizo adecuadamente.

Puesto que el objetivo era trabajar en una zona de inversién moderada tendiendo a inver-
sion fuerte, los transistores terminaron siendo mas delgados que anchos. El punto de partida
de las relaciones adecuadas se obtienen de los scripts de Matlab, usando transistores en se-
rie, como muestra la Tabla 4.2, para alcanzar las relaciones de aspecto deseadas (a partir de
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ahora, todas las relaciones de tamafio de los transistores que se indican estdn en microme-
tro sobre micrémetro). E1 OTA de 68.5nS se obtiene a partir de un espejo doble de arreglo
NMOS a la salida de los transistores de entrada (ver Fig. 4.7), mientras que el de 34.25nS
se obtiene duplicando el arreglo NMOS de 3 transistores a 6 transistores en serie de 3/8 a la
salida, siguiendo la técnica de espejos en serie y paralelo descrita en [27,59]. Los resultados
se detallan en la Tabla 4.3.

Tabla 4.2: Razones de aspecto de transistores para cada OTA (W/L), medidas en micrones.

Transconductor M; M, \Y B My M5
137nS 5 serie 3/8 | 7 serie My | 3 serie 3/8 NA NA
68.5nS 5 serie 3/8 | 7 serie M | 3 serie 3/8 | 3 serie 3/8 | 3 serie 3/8
34.25 5 serie 3/8 | 7 serie My | 3 serie 3/8 | 6 serie 3/8 | 3 serie 3/8
385nS 3 serie 6/8 | 6 serie M | 4 serie 3/8 NA NA

Tabla 4.3: Caracteristicas de OTAs implementados, obtenidas de simulaciones SPICE. Polarizacién
Iss/2=45nA, excepto para OTA de 395nS,Is5/2=90nA. Las capacidades en el nodo positivo de
entrada de los OTA son obtenidas del simulador Eldo de Mentor Graphics. El rango lineal se define
como el punto donde la transconductancia cae un 5 % de su valor promedio.

Transconductor Gm Rango lineal Offset sistematico | Capacidad entrada
simulado | (5 % Gm) (mV) (mV)
137nS 141.41nS + 486.0 2.03 2.23pF
68.5nS 71nS +483.0 -1.35 2.23pF
34.25nS 36.36nS +483.0 -2.6 2.23pF
385nS 387nS +267.0 1.8 2.10pF

A primera vista, puede pensarse que los casos de los transconductores de 68.5nS y
34.25nS debe considerarse con cuidado, dado que por los bajos niveles de corriente su ran-
go de trabajo lineal es reducido. No obstante, puesto que estos transconductores se colocan
en todos los casos a la salida de los filtros de paso de banda, la restriccion de tensidn pico
se ve ya relajada debido a la atenuacién de las etapas anteriores (situacién verificada por
simulacién, que obligd incluso a una posterior amplificacién para recuperar niveles adecua-
dos de tension). En las Fig. 4.6, 4.8 y 4.9 se muestran los resultados de simulacion para las
caracteristicas deseadas de cada transconductor.

Por tltimo, para amplificar la sefial de entrada al menos al rango dindmico de los trans-
conductores disefiados, se implementd un transconductor extra. Considerando el mdximo
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Fig. 4.5: Transconductor de 137nS. Se usan transistores PMOS como par de entrada por su me-
nor transconductancia intrinseca. E1 OTA tiene un offset sistematico dado que para V4=V —,
Vi,=VNn1=Vass (ver [51]).
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Fig. 4.6: Simulaciones de rango lineal y transconductancia de OTA de 137nS. A partir de ahora,
todas las figuras de simulacién son obtenidas del programa EZWave para graficacion de resultados de
Eldo Spice, Mentor Graphics.



1

M, My
o.SIBIjSi 0.51p145 ‘1

! M, (|

ORNITNG
M, o M
Voo M, j D v :{
| I | | ml |

jM4 ‘L’Ma ‘E M3 ng ‘J‘M:s ME

67

Fig. 4.7: Transconductor de 68.5nS. La transconductancia se obtiene mediante la divisién por dos
de corriente. El transconductor de 34.25nS se obtiene con el mismo circuito, pero reemplazando
duplicando el largo de Mjy.
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Fig. 4.9: Simulaciones de rango lineal y transconductancia OTA34.25nS.

pico posible entregado por el micréfono a usar (120dBgp;,=178mV), se calcul6 una ganan-
cia aproximada de 2.7 como aquella que mantiene dentro de los rangos lineales de los OTAs
la maxima tensién entregada por el micr6fono. Usando un OTA de 137nS como base para
célculo de la constante de amplificacion, se disefio un OTA de 385nS para obtener esta ga-
nancia. Puesto que la sefial a la entrada estd acotada a ese maximo, los requerimientos de
rango lineal fueron menores para este transconductor. Sin embargo, result6 necesario llevar
su polarizacién hasta 180nA para alcanzar un rango lineal de al menos 200mV. El resto de la
informacion sobre este OTA se detalla también en la Tabla 4.3. Su topologia es similar a la
del OTA de 137nS, y los resultados de simulacion para sus caracteristicas se muestran en la
Fig. 4.10. Se provey¢ de una fuente independiente a este OTA en caso de que fuere necesario
ajustar su ganancia durante el testeo del sistema.

Tras algunas simulaciones, se decidié incluir ademds una etapa de amplificacién a las
salida de los filtros con doble propésito: hacer de buffer para manejar los pads de salida
para las mediciones y levantar el rango dindmico de las sefiales antes de entrar a la etapa
de cdlculo. Se utilizaron los mismos transconductores de la seccién de filtros, para duplicar
los niveles de tensién antes de salir a los pads, utilizando el esquema de amplificacion de la
Fig.4.11.

Este arreglo gener6 dos problemas que no fueron adecuadamente previstos y que luego
serdn discutidos: offset excesivo y alta impedancia de salida. Las simulaciones finales en CA
(ver Fig. 4.12) revelaron ademds ya un inconveniente en el nodo comiin del que se alimentan
los filtros pasabanda y que no pudo corregirse con tiempo antes del envio a fabricacion. La
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Fig. 4.10: Rango lineal y transconductancia para OTA de 385nS, polarizado con 180nA.
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Fig. 4.11: Esquema de amplificacion usado para las salidas a pads de los coeficientes y el nodo
intermedio del banco de filtros. Nétese que esta topologia implica una alta impedancia de salida y
amplificacion de offset.

alta capacidad de entrada de los OTAs disefiados (ver Tabla 4.3), mds la del amplificador
de entrada y el usado como buffer de salida de testeo de este nodo intermedio, afiaden un
polo muy cerca de la frecuencia maxima de interés, que afecta tanto la banda de paso del
coeficiente 3 como la del 5to. Un célculo aproximado de la capacidad para ese nodo arroja
un resultado no despreciable de 12pF (segtin el simulador, la misma resulta de 11.21pF).
Soluciones para esto se discuten mds adelante, en la subseccién 4.2.4.
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Fig. 4.12: Respuesta en frecuencia para los coeficientes 3, 4 y 5y el nodo intermedio. Nétese como el
efecto de capacidad parésita en el nodo intermedio produce un polo demasiado cerca de la frecuencia
tope del coeficiente 3 (8§75Hz), que termina afectando la respuesta del sistema. Notar ademas la leve
caida en la amplitud de la respuesta del coeficiente 5. La linea punteada muestra la respuesta tedrica.

Unidad de calculo para la determinacion de la energia total de los coeficientes

Durante la determinacién algoritmica se determind que la aplicacién de una rectificacion
completa en vez de elevar al cuadrado la salida de cada filtro, proveia de una manera al-
ternativa para la determinacion de las energias de las bandas caracteristicas, sin un impacto
en la precision del método ((TPR, FPR)=(0.89,0.07) en ambos casos). Aunque se hicieron
simulaciones con algunas estructuras de multiplicadores analégicos (ver [60-64] no fue po-
sible encontrar circuitos de bajo consumo que tuvieran los rangos dindmicos deseados (estos
circuitos generalmente no superan los 400mV de rango dindmico total). Incluso hubo una
sobre la que se determind su propension a la inestabilidad en operacion subumbral ( [63]). Y
aunque hay algunas propuestas con transistores de compuerta flotante que se afirma alcan-
zan rangos dindmicos de mds de 1 voltio (operacion de rail a rail, ver [65]), se prefirié no
continuar esta ruta dados los problemas inherentes de polarizacién que tienen las estructuras
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de compuertas flotantes.

Para el desarrollo del rectificador, se parti6 del circuito propuesto por Arnaud en [27].
Para ello, se hizo necesario modificar levemente el transconductor de 68.5nS para obtener
una salida dual de corriente (ver Fig.4.13).

Se desarroll6 ademds un comparador junto con las llaves de paso necesarias. Los inver-
sores a la salida del comparador se ajustaron mediante simulacién para ajustar su tripping
point de forma que compensaran el offset debido al par diferencial. Se plantearon dos di-
sefos. Se muestran las versiones 1 y 2 (ver Figs. 4.14 y 4.15 respectivamente). Simulaciones
de la respuesta transitoria y de CD de ambas versiones se muestran en las Figs. 4.16 y 4.17.
A primera vista, parece mas adecuada la version 2, por su ¢ de transicién menor, aunque
con un offset mayor que la version 1. El rectificador completo se muestra en la Fig. 4.18.
Simulaciones con una entrada de 20 mV de las versiones 1 y 2 de los rectificadores, (que
incluyen respectivamente el comparador 1 y 2) se muestran en las Figs. 4.19 y 4.20. Estas si-
mulaciones definieron la seleccion a favor del comparador version 2 por su mayor velocidad
de respuesta.

HM;)F HMFS 0575145 ?E “]\jﬁ
Dl

T T 0.5Igras
)

N M
fo] il N2 o+

Fig. 4.13: OTA dual, 68.5 nS. Usado como convertidor Tensién-Corriente a la entrada del rectifica-
dor.

La suma de energias se hizo mediante espejos cascode a la salida de cada rectificador, uni-
dos en un mismo punto (ver Fig.4.21). Un OTA de 137nS se us6 como conversor corriente-
tension, pero también se proveen por separado las salidas en corriente de cada filtro para
posteriores ajustes finos para la etapa de deteccién final. La relacion de transconductores
de entrada-salida en este caso (68.5ns/137ns=0.5) provee de una atenuacién que compensa
las ganancias por la transformacion corriente-tensién y mantiene las sefales dentro de los
rangos dindmicos de los transconductores.
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Fig. 4.14: Comparador para deteccion de cruce por cero. Version 1, salida balanceada. No se detallan
los transistores usados pues este circuito no fue usado en la implementacién final.
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Fig. 4.15: Comparador para deteccién de cruce por cero para rectificador. Versién 2. Los tamaifios
para este circuito son: M= 3 transistores 3/8 en paralelo. M= 3 transistores 3/8 en serie. M 4= 3/0.6,
M3 =1.3/0.6.

Detector

De acuerdo al disefio establecido en el Cap. 3 para el esquema general algoritmico (ver
Fig. 3.1 en el mismo capitulo), es necesaria como etapa final una unidad de detecciéon con
umbral adaptivo. Esta seccion debe contar con algin tipo de filtro de promedio deslizante
que, en el caso mds sencillo, es un filtro paso bajo extractor de valor medio.

La amplificacion a la salida de este filtro es la que determina la selectividad del algorit-
mo, pues es la que determina el rango del umbral a la entrada del comparador, tal como se
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Fig. 4.16: Simulacién en CD para comparadores, versiones 1 y 2. Nétese como cerca del cruce por
cero, el comparador version 1 tiene ambas salidas en el mismo valor. Imagen tomada del EZWave de
Mentor Graphics. M significa milis.
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Fig. 4.18: Circuito rectificador completo. Los transistores de las llaves de paso son de tamafio mini-
mo. Se simularon dos versiones, usando los comparadores version 1 y 2 respectivamente.

120.0M— VIVING )
100.6M— [ i

Voltage (V)

0.0M— VIVOUT_VERS)

Voltage (V)
=]
=
!

"_'r||r|r|||-r|1r'|r|r'||'||'||||| L. 0 5. 0 A L) A
-100.0M  -BO.OM  -GO.0M  -40.0M  -200M  OOM  200M  400M  GOOM  BOOM 1000
Voltage (V)

Fig. 4.19: Transferencia CD para el rectificador (versiones 1 y 2 con comparadores versiones 1y
2 respectivamente). Notar la no linealidad en la version 2, debida al At de transicion en que ambas
salidas del comparador 4 tienen el mismo valor (ver Fig. 4.16).
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Fig. 4.20: Respuesta transitoria para el rectificador, segiin se utilice el comparador versién 1 o la
version 2.

vio en el Cap. 3. Se ha preferido realizar por ahora esta etapa fuera del circuito integrado,
para facilidades de ajuste. Una vez determinado el rango 6ptimo de la ganancia mediante
mediciones de campo, y la topologia de comparacién mds adecuada para una interfaz digital,
serd relativamente sencillo incluir esta etapa ya sea en una version mejorada del circuito final
o incluso en otro circuito ya con la interfaz digital necesaria para completar el sensor.

Simulaciones de unidad de calculo y filtros

Simulaciones de suma con entrada desde el banco de filtros se muestran en Fig.4.22.
Como paso final de comprobacién, se procedié a aproximar mediante funciones PWL tres
sefales tipicas que el sistema deberia estar en capacidad de detectar: un revolver .32 a 250m,
una pistola de 9mm a 250m (180 °) y una carabina C22 a 90m (180 °). Esta sefiales se
alimentaron al esquemadtico completo y al algoritmo equivalente en Matlab. Las Figs. 4.23,
4.24 y 4.25 muestran las respuestas para los tres casos.
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Fig. 4.21: Unidad de cdlculo con sumador de salida de filtros rectificada. Todos los transistores de
los espejos cascodes tienen una relacion 3/20.
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Fig. 4.22: Respuesta de unidad completa, entrada 20mV. Versiones 1 (con rectificador versién 1) y 2
(con rectificador version 2).
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Fig. 4.23: Salida del algoritmo tedrico versus salida simulada a partir del esquemético, para una
aproximacion lineal a tramos al sonido grabado de una pistola 9mm a 250m, 180 grados.
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\ — - — - CI con comparador versién 1
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Fig. 4.24: Salida del algoritmo teérico versus salida simulada a partir del esquemético, para una
aproximacién lineal a tramos al sonido grabado de un revolver .32 a 250m, O grados.
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Fig. 4.25: Salida del algoritmo tedrico versus salida simulada a partir del esquemético, para una

aproximacién lineal a tramos al sonido grabado de una carabina .22 a 90m, 0 grados. Nétese que el
efecto del offset del rectificador ya afecta esta sefial.
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Polarizacion

En primera instancia, se estima un consumo necesario de 90 nA por transconductor
(Iss/2 = 45nA). Se hacen por separado tres bancos de polarizacin para facilitar los ajustes
post-fabricacion:

= Banco de filtros
= Unidad de célculo y deteccion
= Amplificador de entrada

Los tres bloques de copiado se construyeron siguiendo el mismo procedimiento que en [27]:
un espejo de corriente PMOS hecho tres transistores de 3/20 en paralelo para cada fuente de
corriente necesaria, tal como se muestra en la Fig. 4.26.

1 . .
My ‘ J M M ‘ ”j M J M

I IBIAS(l) IBIAS(Z) IBIAS(n_l) ]BIAS(n)
IN

Fig. 4.26: Ejemplo de los copiadores de corrientes de polarizacién (ver [27]). El tamafio equivalente
de los transistores es de 9/20, obtenidos mediante el paralelo de tres transistores de 3/20. Se separan
las polarizaciones del Banco de filtros, de la Unidad de calculo y del Amplificador de entrada, para
ajustes post-fabricacion.

Para alimentar todo el CI, se usé la fuente de polarizacién independiente de tension segtin
la describe Razavi en [51] (ver Fig. 4.27), con una Rco N7 calculada a partir de

> g lp 1
unCox(W/L)n V2" Rionr

Para el arranque, se introduce el arreglo de tres transistores mostrado a la izquierda de
la fuente (ver Fig. 4.27). Se realizaron simulaciones transitorias, de CD y con pulso de ini-
cializacion para verificar el arranque correcto de la fuente. Se calcularon los transistores

lour = (4.12)

y la resistencia de control para una corriente de polarizacion de 720nA. Se realizaron dos
fuentes: una para las unidades de cdlculo y filtrado, y otra para controlar el amplificador de
entrada. El transistor bdsico calculado fue de una relacién de 3/20 que se aproximoé usando
tres transistores unitarios de 3/8 en serie de los ya usados para los OTAs.
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Fig. 4.27: Fuente de autopolarizacién, independiente de la alimentacién. Se incluye circuito arranca-
dor. El tamafio de los transistores para M; = Ms es de 3 transistores en serie con un W/L de 3/8. El
transistor M3 = 2M5 se obtiene colocando en paralelo dos de estos arreglos serie. Para una RoonT
de 112 k€2, se obtiene una corriente de salida de 720nA.
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Fig. 4.28: Escalera de division de corrientes disefiada segtin proponen Vitoz et al en [66]. El tamafio
de los transistores es, respectivamente: M 1=M 3=tres transistores 3/8 en serie. M 2= dos arreglos M1

en paralelo.

Para producir las corrientes deseadas, se opta por la divisién de corrientes en escalera
propuesta por Vitoz et al en [66]. La escalera se realiz6 mediante transistores unitarios de
3/8. El diseo final se muestra en la Fig. 4.28.
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Estudio del offset por desapareamiento

Se siguieron las recomendaciones dadas por [27, 66, 67]. A saber, que si se modela la
desviacién o(dV) de la tensién de gate en un par diferencial de transistores por la ecuacién

o(6Vg) = \/U%/T + (;—Dag)2 (4.13)

m

y la desviacion o(d1p)/Ip de la corriente de drenaje

51 -
o—(I_;’) - \/o—g + <§/‘_DUVT)2 (4.14)

con Ip la corriente de polarizacion, oy, la desviacion del desapareamiento de la tensién
de umbral, g,, la transconductancia del dispositivo, y oz la desviacion estandar del desapa-
reamiento de la ganancia de corriente del proceso (uCoxW/L), es conveniente colocar los
transistores de los pares diferenciales en la zona de inversion débil, donde el oy ¢ ~ oyr.
Aqui fue necesario alcanzar un compromiso para los transconductores: se acercaron los tran-
sistores a la zona de inversion moderada, tendiendo hacia inversion fuerte, para no perder el
rango lineal deseado, y de paso conservar las cualidades de mejor apareamiento. Por otra
parte, dado que el g, buscado era bastante pequefo, el drea resultante al apilar los tran-
sistores en serie de 3/8 para llevar a estos transistores a la zona requerida con la corriente
deseada de 45nA, resulta grande. Lo anterior significa una disminucién de las desviaciones
mencionadas, segun las relaciones provistas por Pelgrom

Arp
Vi) = 4.15
o(Vr) VWL (415)
g A
o(3) = 208 (4.16)

:

En la Tabla 4.4 se muestran algunos célculos de las desviaciones esperadas para la tension
de gate, a partir de los datos reportados por los manuales de tecnologia para los pardmetros
Ay, 'y Aspyp para el proceso CMOS utilizado. En el caso de los espejos de corriente, tanto
en [66] como en [67] se recomienda llevar los transistores a la zona de inversion fuerte.
Sin embargo, la primera referencia también afirma que dado que el llevar un transistor a la
zona de inversion fuerte implica disminuir su drea de gate, el oy, y el oz aumentan, por la
relacion de Pelgrom mencionada. Es por ello que un 6ptimo puede encontrarse en la zona de
inversion moderada. En el caso de todos los espejos de los OTAs disefiados, y de la fuente
de polarizacién, las relaciones g,,/I D se encuentran levemente por encima de la regién de
inversion moderada. En las Tablas 4.5 y 4.6 se muestran los cdlculos de los porcentajes
esperados de desviacion.
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Tabla 4.4: Célculos de la desviacién porcentual de las tensiones de compuerta para los pares dife-
renciales para la tecnologia y los tamafios escogidos (transistores PMOS). Se muestran los niveles
de inversion ¢y. Como se aprecia, todos los pares de entrada estédn situados en la zona de inversion
moderada, levemente tendiendo a la zona de inversion fuerte, con excepcion del par de entrada del
comparador, situado en la zona de inversion débil.

Dispositivo | Area(WL) um? | i 7 9m/Ip | 0(0Ve)mV

OTA137nS 120 2.53 13.1 2.79

OTA385nS 144 1.38 | 14.84 2.79
Comparador 5 72 0.17 | 21.86 1.75

Tabla 4.5: Cdlculos de la desviacién porcentual de los copiadores de corriente NMOS, para la tec-
nologia y los tamafios usados. Se muestran los niveles de inversion i .

Dispositivo Area(WL)um? | iy gm/Ip | 0(0Ip/Ip)
OTA137nS 72 1.38 | 14.8 2.79
OTA68.5nS 72 1.38 | 14.8 2.79
OTA385nS 144 3.74 | 10.7 1.75
Comparador ver 2 72 0.73 17.4 3.28

4.2.3. Layout del circuito

Para disminuir el desapareamiento entre los transistores, se sigui6 el método propuesto
por Arnaud en [27] de apilar de forma intercalada los transistores de los pares diferenciales
de entrada de los OTA, y bajo estos apilar los difusores también intercalados. Si bien el
mismo Arnaud propone otras formas de layout que disminuyen ain mas la dispersién por
desapareamiento, esta técnica es muy simple y, como €l demuestra, provee de una dispersion
satisfactoriamente baja, sin un impacto prohibitivo en el drea. Este mismo procedimiento de
apilado e intercalamiento se usé para los pares diferenciales de entrada de los comparadores
y para los espejos copiadores de corriente. En la Fig. 4.29 se muestra el layout final del OTA
de 34.25nS.

Tabla 4.6: Cilculos de la desviacién porcentual de los copiadores de corriente PMOS, para la tecno-
logia y los tamafios usados. Se muestran los niveles de inversion ¢.

Dispositivo Area(WL)um? | i ¥ gm/Ip | 0(0Ip/Ip)
OTA68.5nS 72 1.47 | 15.56 3.5
Espejos polarizacion 180 0.83 18 2.46
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Fig. 4.29: Ejemplo de layout de los OTAs. En este caso, del OTA de 34.25nS. Los transistores se
intercalan apilados, siguiendo las recomendaciones en [27]. Arriba el par diferencial y los transis-
tores usados como difusores de degeneracién. Abajo, los espejos de copiado y divisién. Las escalas
mostradas corresponden a las unidades escalables para el proceso utilizado.

Los capacitores hechos con dos capas de polisilicio (poly2 sobre poly) se acomodaron
en un arreglo rectangular de capacitores unitarios de 25pF, con estructuras falsas adyacentes
cortocircuitadas para conservar la geometria circundante de cada capacitor. Un pozo N atado
a un potencial de VDD se colocé debajo de todo el arreglo, el que ademads se rodeé de un
anillo de P+ atado a tierra.

Se separ6 el anillo de pads con una alimentacion independiente para cada seccion, para
aislarlas galvanicamente y facilitar los cdlculos de consumo del circuito en si, excluyendo
el consumo introducido por los pads. En la Fig. 4.30 se muestra el layout completo una vez
fabricado, con sus distintas secciones destacadas. El tamaifio final fue de 2.2mm x 3mm,
incluyendo pads.

Para el comparador se siguié el mismo procedimiento de apilado, al igual que para los
espejos de polarizacion, la fuente independiente y el divisor en escalera de Vitoz. Las ultimas
simulaciones de verificacion de todas las unidades se hicieron sobre netlists de parésitas
extraidos del layout final. El consumo final segun el simulador fue de 3.1391.A a 4V, para las
unidades de cdlculo y el banco de filtros en conjunto.

4.2.4. Discusion de los resultados experimentales

Se midieron dos circuitos integrados. La primera etapa probada fue la fuente de pola-
rizacién, que trabajo correctamente dentro de los rangos previstos. Esto evito el tener que
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Banco de OTAs Calculo
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de capacitores

Fig. 4.30: Layout final de todo el circuito integrado, en tecnologia estdndar CMOS de 0.5 um. El
tamafio final fue de 2.2mm x 3mm, incluyendo pads.

recurrir a una polarizacién externa y agiliz6 las mediciones. Puesto que esta fuente no era el
centro de interés de este disefio, no se realizaron mds pruebas sobre la misma. Es sin embargo
necesario mds adelante sustituir esta fuente por una de mucho menor consumo.

La primera medicion de los filtros y la unidad de cdlculo se realiz6 con una alimentacién
de 4V, la misma con que se realizaron todas las simulaciones. La polarizacién de la unidad
de célculo se ajusto para obtener 300mV pico a la salida con una entrada de 150mV en todos
los coeficientes. Los resultados fueron satisfactorios y todas las unidades (banco de filtros,
unidad de célculo y fuente de polarizacion) funcionales. El consumo para estas pruebas se
desglosa en la Tabla 4.7.

Puesto que es del interés disminuir el consumo, se procedid a realizar una segunda medi-
cién usando una alimentacion estandar de 3.3V. Estos resultados también resultaron satisfac-
torios (con un consumo desglosado en la Tabla 4.8), por lo que son los que se analizan con
mds detalle a continuacién. La polarizacion de la unidad de cdlculo para la segunda medicién
se mantuvo en 45nA, pues el procedimiento anterior no reveld ventajas a la hora de las me-
diciones de respuesta transitoria. Se muestran primero los resultados de las subunidades por
separado, y luego un andlisis de la unidad completa evaluada con algunas de las sefales de
prueba con que se hizo el estudio estadistico del Cap. 3. En la Fig. 4.31 se muestra el banco
de pruebas usado, que incluy6 un osciloscopio Hewlett Packard 54615B, una PC con Matlab
7.01, un generador de funciones Agilent 33220A y un multimetro de precisiéon Hewlett Pa-
ckard 34401A. La alimentacion al chip se realizé a través de un regulador alimentado por
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una bateria de 6V.

Fig. 4.31: Banco de pruebas usado, con detalle de la placa de mediciones con el CI incorporado.

Tabla 4.7: Consumo completo de etapas con alimentacién a 4V. CI 1.

Circuito Consumo sin ajuste (#A) | Consumo con ajuste (A)
@ Ip;05=45nA @ I});4,5=95.03nA
Fuente de polarizaciéon 12.0 24.1
Banco de filtros 2.26 5.64
Unidad de calculo 4.0 6.8

La respuesta de frecuencia en magnitud para el nodo intermedio y para los coeficientes
3,4y 5 se muestra en la Fig. 4.32 respectivamente. Existe un corrimiento en frecuencia que
obligé a ajustar la polarizacion del banco de filtros (los valores finales de polarizacidn, tanto
para el banco de filtros como para la unidad de célculo, se indican en las tablas anteriores
de consumo). Una causa posible para este corrimiento es que el valor usado de capacidad
paramétrica para capacitores hechos con doble poly, tomado del kit de disefio de Mentor
Graphics, fue de un 15 % inferior al reportado por el fabricante para la corrida del prototipo.
En todo caso, se comprueba que estas desviaciones absolutas pueden corregirse facilmente
ajustando la polarizacién del circuito, penalizando nada mds el consumo pero no de forma



87

Tabla 4.8: Consumo completo de etapas con alimentacién a 3.3V. CI 2. Sobre este chip no se midi6 el
consumo antes de ajustar la frecuencia.

Circuito Consumo con ajuste (pA)
@ I1,;4,5=90.15nA
Fuente de polarizacién 15.13
Banco de filtros 5.35
Unidad de calculo 1.813

excesiva. Las diferencias entre el CI 1 y el CI 2 para una misma polarizacién no son nota-
bles (el efecto de cola visto en algunas mediciones se debe al ruido de linea que aparecia a
intervalos durante los dias en que se efectud la medicion).

Notese el efecto de la capacidad pardsita en el nodo intermedio (ya visto durante la si-
mulacién) sobre los coeficientes. Se vuelve entonces conveniente variar la topologia de este
nodo para disminuir este efecto, quizds incluyendo un amplificador operacional como se-
guidor que sirva de buffer a la salida de la etapa de amplificacién y disminuya la capacidad
colgada del nodo.

Otro problema comprobado fue el del offset por desapareamiento introducido por las
etapas de amplificacion colocadas luego de cada filtro. A pesar de haberse considerado en
un principio que la salida de cada etapa fuera la de un filtro pasa alto que limitara este offset
al propio del OTA de salida, la posterior incorporacién de esta amplificacion afectd esta
prevision. En la Tabla 4.9 se detallan los offset medidos para los dos CI probados. El impacto
de estos offset en el cdlculo final se analizard mas adelante.

Tabla 4.9: Offset de salida para las etapas de los coeficientes, para los dos CI medidos.

Etapa CI1 CI2
Coeficiente 3 | 20.3mV | 20mV
Coeficiente 4 | 36mV 28mV
Coeficiente 5 | -8mV | -4.4mV

Es conveniente entonces incluir la amplificacion dentro de cada filtro pasabanda vy, si se
vuelve necesario, usar un amplificador operacional como buffer de salida, en vez del arreglo
de OTAs. Algo que ademads, facilitaria las mediciones al no requerirse instrumentos de muy
alta impedancia para las mismas (algo necesario en esta version dadas las altas impedancias
de los OTAs disefiados).

En las Figs. 4.33(a) y 4.33(b) se muestra la respuesta de salida de uno de los rectifi-
cadores y de la unidad completa de célculo para una entrada sinusoidal comin en los tres
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Fig. 4.32: Respuesta en frecuencia para el nodo intermedio y los coeficientes 3, 4 y 5, sin ajustar
y luego de ajustados, para los dos CI probados. Nétese como la capacidad parédsita coloca un polo
parasito demasiado cerca de los 875Hz, la frecuencia de corte superior del coeficiente 3. La ampli-
ficacion provista es de 2.6, cerca de la calculada de 2.74. Se muestran las mediciones de los dos

chips verificados, asi como la respuesta tedrica del polinomio. Notar la leve caida en la amplitud de
la respuesta del coeficiente 5.

rectificadores.

La Fig. 4.34 muestra la respuesta de los dos chips testeados ante una misma entrada sinu-
soidal al banco de filtros. Se grafica ademas la respuesta tedrica. Hay una diferencia notable
en uno de los ciclos, presumiblemente debida al offset por desapareamiento ya analizado a la
salida de cada coeficiente de los filtros, lo que enfatiza la necesidad de mejorar la topologia
de salida usada en el banco.

Una vez pasada las pruebas individuales y en conjunto del sistema, se le alimentaron
algunas de las sefiales usadas en el Cap. 3 para la evaluacién de los algoritmos. Se escogieron
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mentado con una sinusoidal de 500Hz, 300mV.

Fig. 4.33: Respuesta temporal de la unidad de célculo para un tono de 500Hz. Todas las sefiales
obtenidas a continuacion fueron adquiridas a través de un osciloscopio Hewlett Packard 54615B.
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Fig. 4.34: Salida del sistema, con la entrada alimentada con una sinusoidal de 500Hz, 150mV. Néten-
se los efectos del offset por desapareamiento en los coeficientes. El CI 2 parece verse menos afectado
que el CI1. 563mV serian equivalentes a 130dBgpr,
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4 sefiales de disparo: la escopeta de .12 a 30m, la carabina .22 a 30m, la pistola de 9mm a
90m y el revélver .38 a 90m. Ademads se usaron 3 muestras negativas: un canto de ave,
amplificado 100 veces, una motosierra amplificada 10 veces y un avién amplificado 100
veces (notar como las amplitudes de las mismas rondan 200mV, equivalentes a presiones
sonoras de 120dBgsp;, tipicas de armas de fuego muy cercanas).

Las sefales se midieron con el osciloscopio Hewlett Packard 54615B, y fueron adquiridas
a través de una conexion HPIB a una base de datos de Excel. El plug-in utilizado tiene una
resolucién limitada de 1000 puntos por cada eje del osciloscopio, lo que presenté problemas
sobre todo para la adquisicion de las sefales de mucha amplitud (la escopeta y el canto de
aves amplificado), que debieron ser medidas en modo CA y ajustadas luego con los valores
de CD de las otras mediciones. Esta sefales medidas se hicieron pasar luego fuera de linea
por un script similar al usado para la evaluacion de los algoritmos, donde se les aplicé el
filtro promediador y la comparacion.

El esquema general de medicion se muestra en la Fig. 4.35. 583mV corresponden a
130dBgpy, calibrados con una sefial sinusoidal de S00Hz segun la Tabla 4.1. Debido a que la
ventana de adquisicion era corta, se decidi6 aplicar el filtro promediador sobre una ventana de
30ms, en vez de los 100ms, lo que afecta también la deteccion al volver la sefial a promediar
menos estacionaria. A pesar de las salvedades anteriores, los resultados que se muestran
en las Figs. 4.36, 4.37, 4.38, 4.39, 4.40, 4.41 y 4.42 son prometedores (se acompaian los
mismos de la respuesta de Matlab del sistema de polinomios teéricos). Los primeros 30ms
en todas las muestras tienen falsos positivos debido a que el promediador no ha alcanzado
su estado de régimen (el valor del promedio moévil se grafica como la linea continua bajo
las curvas). Los positivos luego de la deteccidon correcta no son determinantes, y se deben
en parte a reflexiones del mismo disparo que llegan al micréfono (en cuyo caso la deteccion
seria también correcta) y a la baja resolucién del A/D del ORC (10bits), que hace que los
datos para amplitudes muy bajas se redondeen. Este fendmeno no se repite con escalas muy
bajas de medicion.

En general, hay que notar que pese a los problemas de disefio detectados en el circuito,
el algoritmo es funcional ain, excepto en el caso de la carabina, que no fue detectada para
la ganancia calculada con el algoritmo evaluado estadisticamente. Esta, por ser una sefial de
amplitud muy baja (50mV), se ve probablemente mds afectada por los problemas de offset
ya mencionados, asi que es de esperar que corrigiendo los mismos, esta sefial se vuelva
detectable. Una solucién temporal seria colocar un filtro pasa altos en cada coeficiente para
eliminar este offset del circuito ya fabricado y alimentar de ahi la unidad de cdlculo. Asi se
comprobaria el efecto total de este offset de desapareamiento sobre el rendimiento completo
del sistema.

Por otra parte, es de notar que ain en los casos donde la sefal de entrada supera el
rango lineal de 480mV pico de los dispositivos disefiados (escopeta a 30m), el circuito es
aun funcional como detector. Es posible entonces suponer que aumentando la ganancia del
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Fig. 4.35: Banco de pruebas fuera de linea, aplicado sobre CI2. Sefales desde Matlab a través de una
tarjeta de sonido. Se normaliza la tension a los niveles adecuados segtin la Tabla 4.1, usando un tono
de 500Hz. Los datos se obtienen en Excel a través de una interfaz HPIB, y de ahi son exportados a
Matlab.
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Fig. 4.36: Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de escopeta .12 a 30m., resolucién
ORC de 50mV/div. 583mV corresponden a 130dBgp;,, calibrados con una tono de S00Hz segtn la
Tabla 4.1.
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Fig. 4.37: Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de carabina .22 a 30m., resolucién

ORC de 10mV/div (el valor del promedio mévil se grafica como la linea continua bajo las curvas).
La deteccién no ocurrid en este caso.
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Fig. 4.38: Respuesta del sistema y el algoritmo para un disparo de una pistola de 9mm a 90m.,
resolucién ORC de 20mV/div. La deteccion es correcta para ganancia 10.
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.38 a 90m., resolucién

Fig. 4.40: Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacién de ave (muestra “ave 2”usada en
el Cap. 3) amplificada 100 veces, resolucion ORC de 20mV/div. No hay deteccion pese al alto nivel

sonoro (200 mV, equivalentes a 120dBgspr).
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Fig. 4.41: Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacién de avién (muestra “avién 2”
usada en el Cap. 3) amplificada 100 veces, resolucién ORC de 20mV/div. No hay deteccion pese al
alto nivel sonoro (200 mV, equivalentes a 120dBgspy,).
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Fig. 4.42: Respuesta del sistema y el algoritmo para una grabacién de una motosierra a 30m, ampli-
ficada 10 veces, resoluciéon ORC de 20mV/div. No hay deteccion pese al alto nivel sonoro (200 mV,
equivalentes a 120dBgpy).
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acondicionador a la entrada, la carabina se vuelva detectable sin afectar los demas resultados,
y sin necesidad de corregir los defectos ya mencionados de este primer disefio.

A la luz de los resultados obtenidos, se plante6 una evaluacion estadistica en linea del
sistema, para terminar de validar las apreciaciones hechas. En la Fig. 4.43 se muestra el
esquema propuesto para este banco de pruebas. Los datos de la deteccidn se obtienen desde
el CI programable Cypress CY8C29466 que completaria primero el algoritmo de manera
digital (como se muestra), con vistas a una implementacién analégica, como paso anterior a
la integracién de la parte faltante del detector (para mds datos sobre este CI, ver [68]). No
obstante, no fue posible completar este banco de pruebas antes de presentar este documento.

RS-232

Matlab coeficientes

i

[RRTERREEEEEEREEEEY ! Vour
| ; | Célculo
' Tarjeta Banco

! de de filtros
””” > Sonido | .
! Bias

PC | u % CI

Ganancia !
Filtro Deteccion |

A/D |
Prom. Desl. !

Algoritmo implementado en un CI Cypress CY8C29466

Fig. 4.43: Propuesta de banco de pruebas en linea. El chip Cypress completa el algoritmo digital (o
en forma continua) como paso anterior a la integracién de la parte faltante del detector.
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4.3. Filtro en cascada Haar

Como alternativa al trabajo con onditas continuas, se inici6 el desarrollo de un detector
basado en la ondita discreta de Haar. El centro del procesamiento depende de los filtros de
ondita en cascada, tal como fueron descritos en el Cap. 3. En este apartado, se colabord con
el Dr. Milutin Stanacevic, profesor de la Universidad de Stony Brook en Nueva York, experto
en el area de filtrado a capacitores conmutados (SWC) para procesamiento de sefiales (ver
[32,50,69]). Si se recuerda de la seccién 3, los filtros de Haar de escala (aproximacién) y
ondita (detalle) responden a filtros del tipo descrito en las Figs. 4.44 y 4.45, tal que para el
filtro de escala de Haar se tiene una especie de promediador mévil

vo(n) = %[Uinm) +vpm(n— 1)] @.17)

con una funcion de transferencia

Vo(z) 14271

H(z) = 4.18
(2) Vo 02) 7 (4.18)
mientras que el filtro de ondita de Haar realiza un diferenciador mévil
1
Vo(n) = i[vm(n —1) — vin(n)] (4.19)
con una funcién de transferencia
Vo -1
Gl = Lol2) _ 2 (4.20)

Vin(z) V2

siendo ambos filtros (como muestra Bultheel en [39]), espejo en cuadratura (QMF) y com-
plementarios en potencia (PCF), con una norma || H (2)| = 1/v/2.

Vin (1) + Vo (1)

- z > —
+‘

Fig. 4.44: Estructura de un filtro de Haar de escala, llamado también de aproximacion.

—

Sl

Para obtener los coeficientes de detalle de determinado nivel, es necesario simplemente
ir bajando en forma recursiva por una escalera de filtros de escala y luego aplicar un filtro de
detalle (ver Fig. 3.18 en el Cap. 3). Podrian entonces implementarse todo el sistema usando
filtros SWC para cada funcidn, construir una unidad bésica como la de la Fig.4.46 y colocar
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Fig. 4.45: Estructura de un filtro de Haar de ondita, llamado también de detalle.

O

4@ cDN = w,_N

cAN = v,_N

Fig. 4.46: Estructura bésica de descomposicién de un coeficiente cAN — 1 en un coeficiente cDN

de detalle y un coeficiente cAN de aproximacion.

las mismas de manera que se emule la escalera, con el respectivo submuestreo entre cada
etapa. No obstante, este proceso implicaria un nimero excesivo de componentes y de relojes

de muestreo, aparte de problemas de acumulacién de offset a lo largo de la escalera. Se
propuso realizar el submuestreo y el escalamiento de un niimero n de etapas usando una
unica seccion SWC diferencial, partiendo de las siguientes consideraciones:

Para obtener el coeficiente de aproximacion 2(cAs), es necesario bajar por dos filtros de

escala en cascada, como se muestra en la Fig. 4.47.

Vin(n)

Vmid (n)

_ | Filtro de aprox.

I

Vout (k) = Vout (271)

- Filtro de aprox.

I

Fig. 4.47: Dos bloques de aproximacion en cascada, con un submuestreo por 2 en el medio.

Dado que

szd(n) -

‘/out(k) =

Vin(n) + Via(n — 1)

vmid (k —

K

1) + Viia(k)

K

4.21)

(4.22)
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y si solo se consideran los valores pares de V,,;4(n) para calcular V,;(k), tal que k = 2n,

entonces

Vour(k) = 76 (4.23)
y sustituyendo 4.21 en 4.22
Vin(2n —2)+ V,,,(2n — 3) + V,,,(2n) + V;,,(2n — 1
Voal) = V20 =2 Va2 = 9 VP 2 Vi 2 1)
loque paran =2y K = /2, esigual a
Vin(1) + Vin(2) + Vin(3) + Vin(4
Vot (k) = ey = Lol V) 2 V) + T (4.25)

2

El proceso anterior puede obtenerse usando el circuito diferencial de la Fig. 4.48, im-
plementado con amplificadores operacionales de terminacion sencilla (single ended) hechos
con amplificadores inversores tipo cascode (ver Fig. 4.58). El circuito se conmuta con la
secuencia de relojes ideales mostrada en la Fig.4.49.

¢4X15
J
é1 G b2
Vi — - Vout P
¢4Xo
d)g (ble CQ .

$4X1

Vinid Vos
0 [ ) Vinid

4X1
1 b1e
2 $4X2
Vin N
O—/ }7 — VoutN
$2 ¢2
J
¢4Xle

Fig. 4.48: Circuito que realiza un filtrado por aproximacién en dos niveles, para obtener el coeficiente
C As. El diagrama de tiempos de los relojes necesarios se muestra en la Fig. 4.49. La relacién de
capacitores de este circuito es de (C1/C2=0.5).
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¢1

b2

Z9.¢]

e

Fig. 4.49: Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. 4.48.

Para este circuito, puede comprobarse analizando los ciclos de conmutacién que

Vour = Vourr = Vours = (Vi Pr + Vi Pe + Via Ny + VmNz)% (4.26)
lo que para C11/6(2:0-5 y V;'npl = Vin(l)’ VinPZ = V;n(g)’ ‘/ian = Vm(2) y ‘/inNZ = V;n(4)
es equivalente a la expresion (4.25). Para el andlisis, puede considerarse a ¢1. = ¢;. El circui-
to real que produce ¢, tendrd el acondicionamiento necesario para evitar los solapamientos
y los problemas de inyeccion de carga del conmutador de realimentacién. Los amplificadores
operaciones de salida simple son simples amplificadores tipo cascode (ver Fig. 4.58). El va-
lor de tensién V¢ representa la tension de salida de un amplificador operacional realimentado
(que es tomado precisamente de uno de ellos perpetuamente conectado en realimentacion).
Vinia €s la tension de referencia de CD (Vpp/2). Un andlisis detallado de este circuito se
muestra en el Apéndice B.

Este circuito se conecta a un dispositivo muestreador como el de la Fig. 4.50, que man-
tiene su salida vdlida por un periodo adecuado. A su vez, las salidas de este circuito son
respectivamente V., Py Vo N, que alimentan a las respectivas tensiones de entrada de los
circuitos que calculan los coeficientes de detalle como se indica mds adelante en el diagrama
completo del circuito (ver Fig. 4.57).

Para obtener el coeficiente de detalle cD3, que sigue la ecuacién dada por

1
V2
se utiliza el circuito de la Fig. 4.51, con la temporizacién de conmutacién dada en la Fig.
4.52. Para este circuito,

Vout = (Vin1 — Vin2) (4.27)

C
Vour = (Vin 1 + VinNo — Vi, N1 — V;HPQ)El (4.28)
2
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Fig. 4.50: Circuito que realiza el muestreo y mantenimiento a la salida de todos los coeficientes.

Si C/Cy=1, entonces
‘/out = ‘/outP - ‘/outN = ‘/inl - ‘/in2 (429)

que resulta equivalente a la ecuacién 4.27, pero escalada la anterior por un término v/2.Para
el andlisis puede considerarse a ¢1. = ¢1 y 92X 1=02X ..

Para obtener el coeficiente 4 (cD,), se utiliza el mismo procedimiento seguido para hallar
cAs. Si se coloca un bloque promediador con un bloque diferenciador en cascada a conti-
nuacién del bloque de aproximacion 2, tal como se muestra en la Fig. 4.53, se tiene que

Vin(n) + Vip(n — 1)

(4.30)

Vmid(k - - szd(k)

(4.31)

‘/out(k) =

==

y si solo se consideran los valores pares de V,,;4(n) para calcular V,(k), tal que k = 2n,

entonces V 2 ( 1 ) V 2 ( )
mi n — - Vma n
Vot (k) = =242 d

(4.32)
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Fig. 4.51: Circuito que realiza un filtrado por detalle de un nivel, para obtener el coeficiente c¢Ds. El
diagrama de tiempos de los relojes necesarios se muestra en la Fig. 4.52. La relacion de capacitores
de este circuito es de (C/Cy=1), por lo que su salida viene escalada por un término de v/2.

b1

P2

P2Xy

LT

N

$2.X5

N

$1—

3

Fig. 4.52: Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. 4.51. Aqui, ¢p2X1=¢1+
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y sustituyendo 4.30 en 4.31
Vin(2n —2) + Vi (2n — 3) — Vin(2n) — V(20 — 1)

Vout (k) = e (4.33)
loque paran =2y K = /2, es igual a
‘/zn(n) szd(n) Vout(k) = Vout(Qn)
. |Filtrodeaprox. | g l|Filrodedetalle |

Fig. 4.53: Un bloque de aproximacién seguido de un bloque diferenciador en cascada, con un sub-
muestreo por 2 en el medio.

Usando el circuito de la Fig. 4.54 con la sincronizacién de relojes dada en la Fig. 4.55, y
una relacién de capacitores de (' /C5=0.5, puede comprobarse que

%!

‘/out = (‘/znl + V;n2 - ‘/in3 - va4)?
2

(4.35)
lo que para C/C5=0.5 es equivalente exactamente a la expresién (4.34). Para el andlisis
puede considerarse a ¢, = @1y ¢4 X . = ¢p4X;. El andlisis de este circuito se muestra en
el Apéndice B.

El circuito que realiza cDj serd idéntico al circuito de la Fig. 4.54, pero con una relacién
de capacitores C/C,=0.25 (por lo que su salida deberd escalarse por (1/2)~! para obtener
el valor real). Aqui, $8.X sustituiria a $4.X,y ¢+ y ¢;— duplicarian su nimero de pulsos.

Puede comprobarse igualmente que con este circuito se obtiene una salida

_ Voaa(1) +Venaa(2) + Voae(3) + Veas(4) — Voa(5) — Voae(6) — Veae(7) — Voaa(8)

CD5 1

(4.36)
que es equivalente a dos bloques de aproximacion seguidos de un bloque de diferenciacion,
con un escalamiento de 1/ V2.

Para comprobar las expresiones discretas anteriores y la equivalencia de los circuitos
SWC que las ejecutan idealmente, se codificaron en Matlab y se compararon contra salida
de un banco en cascada de onditas Haar (usando el toolbox de onditas de Matlab), para los
coeficientes de aproximacion 2 y los de detalle 3,4 y 5, para una entrada sinusoidal de 200Hz,
200mV pico. Los resultados son idénticos (se muestra un detalle del coeficiente cA,, como
ejemplo, en la Fig.4.56). Este mismo script de Matlab es usado mds adelante para verificar
el circuito ya simulado a nivel de componentes.
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Fig. 4.54: Circuito que realiza un filtrado por detalle de dos niveles, para obtener el coeficiente cDy.
Este circuito es idéntico al de la figura 4.51, excepto por la relacién de capacitores (C1/C2=0.5) y el
diagrama de tiempos de los relojes necesarios, que se muestra en la Fig. 4.55.

Un diagrama de bloques del circuito completo final se muestra en la Fig. 4.57. Se separan
la alimentacion de la seccidn analdgica (Vppa) de las secciones de generacidon de relojes
(Vbp).

En la Fig. 4.58 se muestra en detalle el amplificador operacional de salida simple usa-
do en todas las configuraciones: un inversor tipo cascode. Este amplificador provee de una
alta ganancia y un ancho de banda adecuado con una configuracién sencilla y compacta
(ver [69]). La polarizacion del transistor M define la corriente de polarizacién en 1A apro-
ximadamente (923nA exactamente), lo que coloca a los transistores en la zona de inversiéon
moderada (¢ ;=4 para M, y M5). Esta polarizacion viene determinada también en una primera
aproximacion por el slew rate necesario para las frecuencias de trabajo del circuito.

Una vez se lleven a cabo las mediciones, se estudiard ajustar la misma mediante pruebas
para bajar el consumo final. Las demads polarizaciones de ajustan para que los transistores
acomoden los valores maximo (Vpp — 10¢7) y minimo (10¢7) de tension de salida (ver
Tabla 4.10), sin salirse de saturacion. En la Fig. 4.58 se muestra ademds un detalle de la
respuesta de frecuencia para este amplificador (91dB, con un GBW de 2.85MHz para una
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Fig. 4.55: Secuencia ideal de relojes para conmutacion del circuito de la Fig. 4.54.
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cA2 para un tono de 200Hz, 200mV pico
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Fig. 4.56: Muestra de la implementacién discreta en Matlab del coeficiente cAs. Se muestra la sa-
lida comparada contra la respuesta del toolbox de onditas de Matlab, para una entrada sinusoidal de

200Hz, 200mV pico.
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Fig. 4.57: Diagrama de bloques del circuito completo para el célculo de los coeficientes de detalle 3,
4yS5.

carga de 1pF).

Tabla 4.10: Tensiones de polarizacién para el amplificador operacional tipo cascode. Las polariza-
cién de M lo coloca en la region de inversion moderada (iy = 4), y por ende fija la corriente en los
otros transistores. Las polarizaciones de los demds transistores tinicamente deben asegurar que €stos
estén saturados.

Punto Tension (V)
Vref Nup 1.2
Vref Pup 1.9

Vref Pdoun 1.6
Vinid 1.5
Vbpa 3

Los relojes principales se derivan de un reloj maestro por medio de una maquina de es-
tados (FSM) descrita en Verilog y sintentizada usando la biblioteca ADK de Mentor para
la tecnologia objetivo. Las primeras simulaciones se realizaron en forma mixta usando las
herramientas provistas por Mentor Graphics para este fin. Asi se asegurd que la descripcion
RTL en Verilog de la FSM producia la secuencia correcta de relojes, ademds de permitir una
simulacién mds rdpida de la excitacion de los bloques analégicos. Solo una vez que se con-
firmaron las secuencias de tiempos adecuadas, se sintetizaron y produjeron los esquematicos
de la FSM para una simulacién ya completamente analégica (a nivel de Spice).

En la Fig. 4.59 se muestra la secuencia correcta de relojes a aplicar al generador de los
relojes acondicionados. Este generador desdobla cada reloj maestro en relojes bifdsicos no
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(a) Amplificador cascode (b) Respuesta de frecuencia para el amplificador inversor cascode.

My
Mo
M3

Fig. 4.58: Configuracién del amplificador operacional con terminacién o salida sencilla, tipo cas-
code. Los transistores se polarizan de acuerdo con la Tabla 4.10, para colocarlos cerca de la zona
de inversion moderada (iy = 4). El tamafo de los transistores es, respectivamente: M=M= 6.6/3,
M3z =5.4/1.8, M3 = 10.8/1.8. La respuesta de frecuencia revela una ganancia de 91dB y un GBW
de 2.85MHz aproximadamente, para una carga de 1pF. Imagen tomada del simulador EldoSpice de
Mentor Graphics.

phi8x

samphi_cA2

phi2s

masterSel4x . .

Fig. 4.59: Diagrama de tiempos de la secuencia de relojes principales. La secuencia se genera con una
maquina de estados descrita en Verilog y luego sintetizada con celda estadndar para el proceso CMOS
usado. Los nombres mostrados son los mismos nombres de las sefiales usadas en la descripciéon RTL.
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solapados, necesarios para evitar la descarga indebida de los capacitores durante las transi-
ciones y los efectos por inyeccidn de carta por parte de los transistores conmutadores de la
realimentacién de los amplificadores (la forma de estos relojes bifésicos sigue la forma de la
Fig. 4.62(a)).

El circuito completo de acondicionamiento para cada reloj necesario se muestra en la
Fig. 4.62(b). Los largos y anchos de los distintos transistores en estos circuitos se varian
empiricamente dependiendo de los retardos deseados. El bloque bésico para la generacién
de estos relojes es el de la Fig. 4.60, que parte cada reloj en dos fases no solapadas, a partir
de un circuito que convierte el reloj monofésico en dos fases sincronizadas (Fig. 4.61).

Las llaves se implementan con transistores complementarios y sin estructuras dummy
(para una discusién mas detallada sobre estos circuitos y los efectos debidos a problemas de
conmutacién de capacitores e inyeccion de carga, ver [51,52]).
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Fig. 4.60: Generador de relojes bifdsicos. Bésicamente, una celda SR hecha con compuertas NOR,
con retardos en la realimentacion. Para un analisis mas detallado de este circuito, ver [70]).

El consumo total para el circuito, obtenido de las simulaciones, es de 3.93nA para la
seccion digital, y 12.145uA para la seccion analdgica, con una alimentacién de 3V en ambas
etapas.
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Fig. 4.61: Buffer de reloj. Se obtiene el complemento de una sefial monofdsica y se le introduce
cierto retardo para sincronizar sus flancos.
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(a) Diagrama de tiempos de la se- (b) Bloque de acondicionamiento de reloj.

cuencia de relojes bifasicos, con las
ventanas necesarias de no solapa-
miento.

Fig. 4.62: Bloque de acondicionamiento de reloj para cada sefial de conmutacién necesaria, que
responde al diagrama de tiempos de la izquierda. ¢, cae levemente antes de ¢, para evitar errores
por inyeccidn de carga al realimentar los operacionales (para mas detalles, ver [51,52]). El Generador
de relojes de la Fig. 4.57 se construye con este bloque como unidad bésica.
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4.3.1. Resultados de las simulaciones

Se prueban los circuitos con una sefial sinusoidal de 200Hz, 200mV pico, con un reloj
maestro de 14kHz (lo que significa una frecuencia de muestreo de 7kHz). Un detalle de las
salidas no diferenciales para los coeficientes de detalle (junto con la evaluacién de lo que
seria la salida diferencial) se muestra en las Figs. 4.63, 4.64,4.65 y 4.66 (respuesta temporal
tomada del simulador EldoSpice de Mentor Graphics).

Del mismo simulador, se exportan a Matlab las salidas muestreadas, que se grafican en
las Figs. 4.67, 4.68, 4.69 y 4.70, donde se indica también su error absoluto respectivo contra
la salida de cada coeficiente, tomada del banco en cascada de onditas Haar implementado
con el toolbox de Matlab.

Es de notar que el error es siempre inferior a 2mV. Se muestra en la Fig.4.71 el resul-
tado de las salidas no diferenciales y el respectivo error para absoluto para cDup y cDyn,
para hacer notar como la configuracion diferencial disminuye en gran medida los problemas
debidos al offset de los amplificadores.
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Fig. 4.63: Simulacién temporal para el coeficiente de aproximacion 2, luego de sus respectivo mues-
treo y mantenimiento. Imagen tomada del simulador EldoSpice de Mentor Graphics.

4.3.2. Layout

Para el layout se parti6 el espacio fisico en 4 zonas, como se muestra en el layout final,
en la Fig. 4.72: circuitos de acondicionamiento de relojes, FSM generadora de los relojes
principales, banco de capacitores y seccion analégica. Aunque es de una mejor practica se-
parar la seccién analdgica de manera que los amplificadores operacionales queden aislados
de los conmutadores (ver [71]), se considerd que al trabajar aqui con sefales de muy baja
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Fig. 4.64: Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 3, luego de su respectivos muestreo y
mantenimiento.
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Fig. 4.65: Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 5, luego de su respectivos muestreo y
mantenimiento.

frecuencia, no se justificaba el drea extra que esto implica. Para el banco de capacitores se
siguid el mismo proceso empleado para el circuito anterior: se disefid un arreglo de capacito-
res unitarios de 253fF, y se colocaron sobre un pozo de N-well, atado a un potencial limpio.
Se rodeé el banco con un anillo de P+ atado a tierra.

Se enrutaron las lineas de relojes de forma que no pasaran sobre ninguna estructura ac-
tiva, y en la zona analdgica, se les afiadi6 una ruta de polisilicio debajo, atada a tierra, para
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Fig. 4.66: Simulacién temporal para el coeficiente de detalle 5, luego de su respectivos muestreo y
mantenimiento.
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Fig. 4.67: Simulacion de circuito final para el coeficiente cA,. Salida comparada contra la respuesta
del toolbox de onditas de Matlab, para una entrada sinusoidal de 200Hz, 200mV pico. Para este y los
siguientes circuitos, la salida se toma de la respuesta transitoria de Spice muestreada en las salidas

no diferenciales, exactamente en la zona media de validez del reloj de muestreo de cada bloque. Se
adjunta el error absoluto.
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Fig. 4.68: Simulacién de circuito final para el coeficiente ¢D3. Se muestra la salida comparada contra
la respuesta tedrica del toolbox de Onditas de Matlab, para una entrada sinusoidal de 200Hz, 200mV
pico. Se adjunta el error absoluto.

disminuir el ruido en el substrato. La FSM de generacién de relojes se obtuvo de las herra-
mientas automaticas de colocacioén y ruteo de Mentor Graphics. Para el acondicionamiento
de los relojes bifédsicos se generaron los layouts de las celdas a manos, y se rutearon con la
herramienta semiautomética del mismo proveedor. Se separan ademads las alimentaciones de
los pads para medir el consumo del circuito por si solo.

No fue posible adjuntar resultados de mediciones para este circuito, dado que el mismo
se encontraba auin en proceso de fabricacion a la hora de terminar este documento.

4.3.3. Estructuras pendientes

Para completar el andlisis por onditas discretas, quedarian por implementar las unidades
de rectificacién y de suma finales. Una propuesta sencilla es seguir los lineamientos de la
estructura ya propuesta anteriormente para el filtro de onditas continuo (ver 4.2.2), usando
un comparador conmutado (latched) sincronizado con los relojes de muestreo de cada coe-
ficiente, y llaves de paso para conmutar el orden de las salidas no diferenciales. La suma se
ejecutaria usando alguno de los mismos circuitos ya usados para el cdlculo de coeficientes.
Se afadirfa un filtro pasabajo o integrador como emulador del cdlculo de promedio mévil, y
un amplificador SWC con ganancia conmutable por medio de alguna seleccion externa.
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Fig. 4.69: Simulacion final de circuito final para el coeficiente ¢cDy. Se muestra la salida comparada
contra la respuesta tedrica del toolbox de Onditas de Matlab, para una entrada sinusoidal de 200Hz,
200mV pico. Se adjunta el error absoluto.
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Fig. 4.70: Simulacién de circuito final para el coeficiente cDs5. Se muestra la salida comparada contra
la respuesta tedrica del toolbox de Onditas de Matlab, para una entrada sinusoidal de 200Hz, 200mV

pico. Se adjunta el error absoluto.
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Fig. 4.71: Simulacién de circuito final para el coeficiente cDy, en las salidas no diferenciales. Se
adjunta el error absoluto individual para cada sefial (que incluye la tensién CD de referencia V;,,;4.)
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Fig. 4.72: Layout completo del circuito para implementar la DWT Haar. El layout final se divi-
di6 en circuitos de acondicionamiento de relojes, FSM generadora de los relojes principales, banco
de capacitores y seccién analdgica.
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4.4. Conclusiones

Se ha mostrado el desarrollo de dos alternativas a la implementacion de un banco de
filtros de onditas, como preprocesamiento para la deteccién por umbral adaptivo de sefales
de audio de disparos de armas de fuego. En el primer caso, se ha detallado la implemen-
tacion en una tecnologia CMOS estdndar de 0.5 pm de una estructura funcional de filtros
analdgicos paralelos, que realizan un procesamiento tiempo frecuencia continuo sobre una
sefal de banda limitada y amplio rango dindmico. Los resultados de esta implementacién
han satisfactorios con las pruebas realizadas:

= Funcionalidad electrénica con un desajuste en las unidades de filtrado y de célculo de
energia, considerando las variaciones tipicas de los procesos y sus efectos sobre los
dispositivos analdgicos.

= Un consumo de 21.46,W para todo el circuito, una vez ajustados los filtros a las ban-
das correctas (sin incluir la fuente de polarizacion ni los pads).

= Resultados preeliminares de deteccion satisfactorios sobre muestras de sefiales reales
a detectar, pese a los problemas de desajuste por offset de la etapa de filtrado.

Todo el desarrollo se ha ejecutado siguiendo las técnicas de disefio de circuitos CMOS
analégicos de bajo consumo, usando los modelos para todas las zonas de inversion del tran-
sistor MOS. Los problemas hallados son menores y tienen soluciones sencillas; una segunda
iteracion del circuito deberfa ofrecer ya un prototipo mucho mds cercano al modelo ideal
propuesto. Sin embargo, el prototipo actual es funcional y adecuado ya para efectuar la etapa
de preprocesamiento de sefial para la que fue ideado.

En el segundo caso, se ha mostrado el desarrollo de un filtro discreto de onditas de Haar
de tres coeficientes de detalle, el que se ha llevado a su terminacién a nivel de silicio en
una tecnologia CMOS estdndar de 0.5 pm, utilizando una topologia discreta de capacitores
conmutados. Aunque no se poseen ain mediciones sobre el circuito fabricado (pendiente de
entrega por parte de la fabrica a la hora de la redaccion de este documento), los resultados de
las simulaciones permiten preveer su funcionalidad y bajo nivel de error en comparacién con
los algoritmos tedricos, a costa de un consumo no superior a los 40 W para una alimentacion
de 3V. Esta unidad serd la base para continuar con la implementacién de las secciones faltan-
tes para contar con un detector alternativo de disparos de armas de fuego, de bajo consumo
y alta efectividad.
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5.1. Introduccion

En los capitulos anteriores, se han analizado varios algoritmos con el fin de detectar dis-
paros de armas de fuego en un bosque tropical lluvioso, se han seleccionado aquellos més
adecuados segun una evaluacion estadistica, y se han propuesto y evaluado dos implemen-
taciones electronicas de los mismos. El siguiente problema por resolver, es el de proveer de
una estimacion de la localizacién de dichos disparos. Si cada sensor puede proveer de una es-
timacién angular de la proveniencia del sonido detectado, se podria alimentar la misma a los
nodos superiores de la red para una estimacién mas fina de la localizacidn, utilizando algin
método de fusion. Las dos restricciones a tomar en cuenta son: la limitacion existente en el
consumo de potencia, ya considerada en el Cap. 4, y la corta duracién de la firma temporal
de un disparo (alrededor de 200ms), lo que implica la necesidad de estimadores rapidos.

Existen varias técnicas que pueden usarse para la localizacion de fuentes acusticas, tal
como se puede observar en [72—74]. A partir de las mismas, un buen nimero de circuitos
integrados VLSI, tanto anal6gicos como digitales, han sido demostrados en [50,75,76], mas
solo algunos de ellos han sido disefiados para operar con un consumo bajo de potencia, y la
mayoria trabajan sobre una ventana de tiempo relativamente larga, pues suponen sefales es-
tacionarias. Por ejemplo, el CI de sefial mixta reportado en [50], basado en la determinacion
del gradiente espacial, consume 32,W con 3V de alimentacidn, y muestrea sefiales con una
ventana de estimacion de un segundo.

La mayoria de los CI citados se basan en la medicién del retardo temporal interaural
(Interaural Time Delay en inglés, o I7'D) —también conocido como diferencia temporal de
arribo— entre dos sensores (micréfonos en el caso de sefiales de audio), para la localizacion de
la fuente. Un arreglo muy comun es el mostrado en la Fig. 5.1, donde dos micréfonos proveen
de la estimacién en un eje, y otros dos en su correspondiente eje perpendicular. Con esta
configuracién minima se asegura una localizacién angular completa, pues dos micréfonos
en un mismo eje pueden determinar la magnitud del dngulo de incidencia con respecto al
plano que forman, pero no pueden determinar su signo correcto.

La medicion directa del I'T'D es bastante compleja; en general, todos los métodos de lo-
calizacion realizan una medicion indirecta del mismo. Basandose en esa medicidn indirecta,
varios algoritmos pueden proponerse para obtener una estimacion robusta contra el ruido o
variaciones del sensor, por ejemplo.

Una aproximacion al problema ampliamente usada para generar una medicién indirecta
es medir la diferencia temporal entre el cruce de las sefiales con uno o varios valores de
referencia, siendo la mads tipica y sencilla la de cruce por cero. Algunas propuestas relacionan
las diferencias temporales y espaciales de la onda acustica viajante para obtener la estimacion
del retardo, utilizando sistemas discretos de sefial mixta (ver [50]), mientras que otros optan
por aplicar algin método digital, derivado de las técnicas de correlaciéon cruzada (ver [38,
77,78]) propuestas en [79]. En el caso de sistemas digitales de bajo consumo de potencia, la
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Fig. 5.1: Arreglo bdsico de cuatro micréfonos, My, Mo, M3y My, para estimacién de dngulo de
arribo de una fuente sonora.

frecuencia del reloj y el factor de actividad de los circuitos se ven limitadas por el consumo
de potencia tope y deben por ello minimizarse. Ello implica una restriccion en la cantidad de
posible mediciones hechas durante cada ciclo de la sefial de entrada. Ademas, la precisién en
la adquisicién de la sefal usada para la generacion de las medidas indirectas de retardo tiene
un impacto decisivo en la complejidad (y, por ende, en los requerimientos de potencia) de los
circuitos resultantes. El tamafio de la palabra de datos determina el tamatfio y la disipacion de
potencia del convertidor A/D y de los bloques de procesamiento internos (lineas de retardo,
sumadores, multiplicadores, etc.) a su vez. En [80] y [81] los autores prueban que el espectro
de potencia de ciertas sefiales esta relacionado con el espectro de sus versiones infinitamente
recortadas por una funcién no lineal. En particular, para la localizacién de sefiales de audio
de banda limitada, una cuantizacién de 1 bit de la amplitud de las sefiales puede llevarse a
cabo con un sacrificio minimo en la precision, como se muestra en [38]. Una consecuencia
directa de esto es la reduccion en el tamaiio el circuito. Hay dos CIs que siguen esta linea en
la literatura (ver [77,78]), donde se usan lineas de retardo basadas en cadenas de registros
para almacenar muestras de la sefial de entrada, necesarias para determinar el /7°D a través
de la derivada de la correlacion cruzada. El requerimiento de resolucion temporal define la
velocidad del reloj, y en consecuencia la tasa de muestreo, mientras que el rango de medicion
define la longitud de las lineas de retardo. La actividad de las lineas de retardo, que se mueven
con el reloj principal a 200kHz, imponen unan cota inferior en el consumo de potencia de
los CI. Los datos almacenados en las lineas de retardo, mds especificamente, el nimero de
cuentas entre cambios de bit en las sefiales en ambas cadenas de registros, se usa como una
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medida indirecta del I'T'D. En particular, el CI presentado en [38] realiza una integracion
durante una ventana de tiempo de un segundo para obtener una estimacién. Usando, por
otra parte, la informacién de la medida indirecta del /7'D como entrada, diferentes tipos de
algoritmos de filtrado, estimacién o de control pueden usarse para producir una estimacién
robusta en una ventana de tiempo similar o menor.

En este capitulo, se proponen algoritmos para obtener un estimador adecuado para la
localizacion de fuentes de audio impulsivas, del tipo caracteristico del disparo de un arma de
fuego, con frecuencias en el rango [200-1200Hz] y una duracién de no mds de 200ms. En
la Seccidn 5.2 se hace un repaso de técnicas para la estimacion de retardos usando cadenas
de registros como lineas de retardo. En la Seccién 5.3 se propone una estructura de lazo
cerrado para estimar el retardo, sin usar cadenas de retardo, que ha sido reportado en [82].
En la Seccién 5.4 se propone un estimador de retardo basado en un filtro lineal de Kalman.
En la Seccién 5.5 se propone un estimador alternativo, basado en un algoritmo de busqueda
binaria.

5.2. Descripcion funcional de estimadores usando lineas de
retardo

Esta seccion presenta material de base sobre arquitecturas de baja potencia para la me-
dicion del IT'D basadas en cadenas de retardo, como introduccién para las arquitecturas
propuestas.

5.2.1. Correlacion cruzada (CC)

La estructura paralela estdndar para mediciones del I7'D consiste en un banco de regis-
tros de retardo. Una de las sefiales entra por el banco y se retrasa en una muestra en cada
unidad de correlacion de bit; la otra entra en la unidad de bit sin ningtn retardo, como se
muestra en la Fig. 5.2.

La sefial de entrada xo(t) y la sefial retrasada z1(t — i7), en la etapa ics;mq, €ntran en
el bloque donde se multiplican y suman en un contador. Luego de un cierto nimero de
integracion T, la salida mdxima indica el I7'D estimado (/'T'D,) entre z; y x2, normalizado
contra el tiempo de muestreo. Esto requiere ser capaz de obtener el maximo de la serie de
salidas de los bloques; en otras palabras,

ITD, = {i : y(i) > y(j),Vj # i} (5.1)

Esta estructura tiene la desventaja de requerir determinar el maximo entre n valores de k
bits de ancho, lo que resulta costoso en términos de area y por ende potencia.
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Fig. 5.2: Unidad bit de correlacion cruzada. Una por etapa de retardo.

5.2.2. Derivada de la correlacion cruzada (CCD)

La arquitectura propuesta en [77] reemplaza la unidad bit de correlacién por una de deri-
vada de correlacion. Cuando se detecta un cambio en z; antes que un cambio en z», la cuenta

del sumador se incrementa. En el caso opuesto, la suma en el contadores se decrementa (Fig.
5.3).

z1(t —47)
—— ™| Detector >+l (i)
z2(t) DR B
——— | de Bandera > ]

Fig. 5.3: Unidad bit de derivada de correlacién cruzada.

En [77] se prueba que la salida z es la derivada espacial de la correlacion (con respecto
a la posicion del indice). De acuerdo con esto, el /7D, puede obtenerse de un cambio de
signo en z.

ITD, = {i : sign[z(i)] # sign|z(i + 1)]} (5.2)

Esta aproximacién reduce la complejidad (y el consumo de potencia) de la arquitectura
previa, porque se vuelve innecesario el bloque de cdlculo de méximos para las salidas de las
unidades bit de correlacion, y también porque los contadores son mds pequefios y tienen una
menor actividad (cuentan eventos a la frecuencia de la sefial de entrada, a diferencia de la
arquitectura previa, que integra usando la frecuencia de reloj principal).
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Una realizacién de este algoritmo se presenta en [78], fabricada en un proceso CMOS
estdndar de 0.5 pm. El CI discrimina diferencias de retardo hasta de Sus con un consumo de
apenas 12uW a 2V. El CI tiene 64 etapas de retardo, por lo que el consumo de potencia por
etapa es de 187.5nW.

5.2.3. El CCD adaptivo (ACCD)

El procedimiento adaptivo propuesto por F. Martin Pirchio en su tesis de Magister [83],
publicado en [84] y confirmado experimentalmente en [85] elimina las maultiples unidades
bit de la arquitectura CCD y deja una tnica unidad de cdlculo. La unidad tiene un registro
embebido en un sumador que mantiene el /7'D, actual. Las dos sefiales se alimentan a dos
lineas de retardo (ver Fig. 5.4).

A A
Xi(k—i) oo Foo1 Xo(k — i)
Légica de
! decisién !
X1(k—-3) | | Xo(k—3)
\
X1(k—2) 2
ITD
X1(k—1)
X1(k)

Fig. 5.4: Aproximacién adaptiva. Las sefales se almacenan en lineas de retardo. La 16gica de decision
estima el IT D, para usarlo como puntero de una de las cadenas de retardo, mientras que se usa la
primera posicién de la cadena opuesta como referencia.

Usando una légica de decision apropiada, el sumador con 7' D, apunta a la posicién
ITD, en una de las lineas, y a la primera posicion en la otra linea de retardo. Cuando se
detecta un cambio en una de las sefiales en la posicién I'T'D., el circuito analiza la otra
sefal. Si se observa el mismo cambio, entonces las sefiales estdn sincronizadas y el I'T'D,
ha convergido. Si no hay cambio, ello significa que el /7D, no ha convergido, y la cuenta
I'TD, se incrementa o decrementa, dependiendo del signo de la sefial opuesta.

Asi, se eliminan todas las unidades bit y se reemplazan por una méiquina de estados
finitos. Ademads, el circuito solo opera cuando existe un cambio en una de la sefales de
entrada.
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El circuito fue fabricado en una tecnologia estindar CMOS de 0.5 um, con 128 etapas de
retardo, con un consumo de potencia medido de 15.2uW a 2.5V [85], lo que implica 118nW
por etapa.

5.3. Sistema de lazo cerrado sin cadenas de retardo

Hasta ahora, se han evaluado estructuras basadas en el uso de cadenas de retardo, como
son todas aquellas basadas en la correlacion como método de estimacion de retardos tem-
porales (ver [79]). Un aspecto destacado de estas estructuras es que se vuelve necesario un
tiempo de integracion o de cdlculo para la convergencia del sistema, que depende de la fre-
cuencia de la senal de entrada.  Es posible recortar este tiempo de integracion sin castigar
el consumo de potencia? Una opcién es plantear primero el problema de estimacién como
un sistema de control donde la entrada es el retardo a ser medido, y el error se genera como
la resta entre dicho retardo y un estado interno. Se puede demostrar que un sistema como
este es un control de modo deslizante (Sliding Mode control, [86]) que converge linealmente
a una estimacién del /'7'D, con un minimo de légica requerida. A diferencia de los casos
anteriores, con un sistema de este estilo no se necesitan lineas de retardo para obtener la me-
dicién indirecta del retardo a medir. La eliminacion de estas lineas de retardo produce una
significativa reduccién del consumo de potencia, de al menos dos érdenes de magnitud (co-
mo se comprobard mds adelante) con respecto a las aproximaciones alternativas. Este recorte
de potencia permitird, luego, encarar el sistema de control con algoritmos de estimacién mas
rapidos, compensando asi el crecimiento en complejidad y, por ende, en consumo.

Primero, partimos del sistema sin cadenas de retardo. Conceptualmente, el sistema de
medicion es un sistema de control como el que se ilustra en la Fig. 5.5, donde W (k) es el
estado de la estimacion del retardo en el instante k, y se verifica que

W(k+1) = W(k)+ sign(e(k))
e(k) = ITD.k)—W(k) (5.3)

Asumiendo que I'7'D, es una sefial lenta con respecto al reloj del sistema, se puede ver
que W (k) converge linealmente a ITD en a lo sumo 7' D — W, pasos, donde W} es el valor
inicial de W (k), ya sea una estimacién previa o cero.

La utilizaciéon de este método de control es clave dado que no es necesario obtener
|ITD.(k)|, sino que basta con obtener sign(ITD.(k) — W (k)), lo cual puede hacerse sin
cadena de retardos, como se explica a continuacion.

En la Fig. 5.6 se muestran dos sefiales para el caso en que X; adelanta a X5. El retraso
instantdneo estd dado por IT'D.. En el flanco ascendente de X se inicia una cuenta des-
cendente que arranca con W (k). Si W (k) > ITD,.(k), al terminar la cuenta (cuenta=0),
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ITDe(k) + me(k) sign(e(k)) +m 271 Wik

Fig. 5.5: Sistema de lazo cerrado para estimar [7'D.

entonces S = sign(ITD.(k) — W(k)) = +1, dado que Xo(W(k)) = 1y la cuenta de-
berd decrementarse por 1. Si por el contrario, W (k) < ITD.(k) al terminar la cuenta,
entonces S = —1, dado que X, (W (k)) = 0y la cuenta debera aumentarse en 1. En el caso
de igualdad de los flancos, S = 0y la cuenta W (k) permanecera constante, indicando que
se ha logrado el sincronismo entre ambas sefales.

\ @ ®
. * (
4I;I:e(kil) 2;5(1;)
k1 :]” 2

Fig. 5.6: Ejemplo algoritimico sobre dos ondas desfasadas. Cuando se detecta un flanco en X,
se inicia una cuenta descendiente, empezando en W (k). En el caso (a), [T D.(k) > W (k). Asi,
S(k) = sign(ITD.(k) — W(k)) = +1y W(k) debe decrementarse. En el caso (b) ITD.(k) >
W (k), asi S(k) = —1y W(k) se incrementa. Cuando S(k) = 0, W (k) se mantiene y el sistema ha
convergido.

Este esquema (Fig. 5.7) se implementa de la siguiente manera: en el instante &k, W (k) se
almacena en un registro y se inicializa un contador descendente, el que cuenta hasta alcan-
zar cero. En ese momento, W (k) se actualiza a W (k + 1) y el sistema se desactiva hasta el
siguiente flanco de sefial. Es claro que la seleccién de cualquier otro tipo de control requiere
conocer el valor de IT' D, (k), lo que significa la necesidad de cadenas de retardo para alma-
cenarlo. El uso del signo en vez del valor completo de 17 D, (k) vuelve innecesario el uso de
cadenas de retardo, a expensas de restringir la velocidad de convergencia a un paso a la vez.
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El algoritmo se mejora levemente al considerar tanto los flancos positivos como los ne-
gativos de la sefial de entrada. Multiplexores a la entrada permiten la estimacién de retardos
negativos (adelantos) al intercambiar la referencia de entrada. El tiempo de convergencia 7,
viene dado por una simple férmula:

L fe
T. = - et
2 fsignal
donde |IT D — Wj| es el cambio absoluto de retardo en la seiial del I7'D a estimarse al valor
previo almacenado en W,

\ITD — Wy (5.4)

5.3.1. Implementacion en silicio

El algoritmo se ha implementado usando una maquina de estados (FSM) de tres estados.
X1y X, se sincronizan y se rutean a través de dos multiplexores. Una pequeia cadena de dos
registros (pipeline) hace posible la deteccién de transiciones (Fig. 5.7). Debido a la latencia
de la FSM, un registro extra se usa para Y5. Las sefiales data_ready y out_range implementan
la interfaz del CI con la circuiteria externa. La arquitectura se comprobd primero en RTL
usando Verilog HDL y un simulador por eventos.

El cédigo se portd luego a una FPGA, donde se verificd usando un banco de pruebas
e incluso conectandose a una unidad de sensor de direccién tal como se describe en [87].
Dado que el contador de indice solo se activa después de una transicion en la entrada, se
incluy6 l6gica de latch de reloj en este contador asi como en el registro de almacenamiento
(ver [88]). Esto produce una reduccion extra en el consumo del circuito, dado que el cdlculo
del retardo es pequeiio comparado con el periodo de la sefial; por tanto, el CI estd inactivo la
mayor parte del ciclo de trabajo.

Se hizo una verificacidn extra sobre la 1dgica sintetizada usando las celdas estandar pro-
vistas por el University ASIC Design Kit de Mentor Graphics, y simulaciones con el si-
mulador de Spice rdpido MACH-TA de Mentor Graphics, usando para ello listados de red
extraidos del layout final. Una leve mejora fue introducida reemplazando los registros criti-
cos por celdas construidas con transistores minimos. Una foto del chip final se muestra en la
Fig. 5.8. El circuito total es de 3303 transistores, incluyendo los de los pads. El 4rea final del
chip es de 0.33mm por 0.4mm, sin incluir los pads.

5.3.2. Verificacion eléctrica

El CI se verificé con un banco de pruebas corriendo sobre una placa Digilent con una
FPGA Spartan3. El banco de pruebas es en realidad un sistema minimo ensamblado alre-
dedor de un microcontrolador soft de Xilinx (picoBlaze), codificado en Verilog (ver [89]).
Alrededor del microcontrolador se codificaron modulos de comunicacién RS-232 (el IP se
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Fig. 5.7: Arquitectura digital de lazo cerrado. Nétese el retardo extra introducido en Y5 para com-

pensar por la latencia de la maquina de estados.

Fig. 5.8: Arquitectura implementada usando celdas estdndar en un proceso estandar CMOS de
0.35pm. El circuito total es de 3303 transistores incluyendo los de los pads. El drea final es de 0.33mm

por 0.4mm, sin incluir pads.

ha tomado de [90]), un generador de retardos con una resolucion de 2.5us y un generador
pseudo-aleatorio de vectores basado en un LFSR (ver [91]).

Un diagrama de bloques del sistema se presenta en la Fig. 5.9. El banco de pruebas
genera un barrido pseudo-aleatorio de retardos dentro del rango completo de medicién del
chip y algunos microsegundos fuera del mismo, con un paso de 2.5us. En las Fig. 5.10 y
5.11 se muestran evaluaciones de la linealidad del CI y de su precision de estimacion. El
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""""" RS-232
Matlab | === ---mmmm oo '
UART | |
picoBlaze
[T
I
i LFSR Generador i 7 segmentos
programablg |
Datos
Sefiales retardadas
X1
X2
Reloj
! Generador
CI bajo prueba i de reloj

FPGA Xilinx Spartan3

Fig. 5.9: Banco de pruebas implementado sobre una placa Digilent Inc. con una FPGA Spartan 3.

barrido de datos completo se muestra en la Fig. 5.12. El sistema converge siempre dentro del
rango predicho por (5.4) o satura hasta que la entrada retorna al rango del circuito, donde
este empieza el seguimiento de nuevo.

Test de linealidad
800

600 -
400 -

200

Retardo[ ps]

-200

-400}

-600 -

X

_800 L L L L L L L J
-800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800
Retardo[ ps]

Fig. 5.10: Test de linealidad del CI estimador de retardo por lazo cerrado. La desviacién en los bordes
se debe al limite de rango de 8 bits del circuito.

La Tabla 5.1 muestra los datos de consumo de potencia medidos para esta version, com-
parados con otras alternativas reportadas en la literatura, en términos de consumo y precision.
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Error absoluto de estimacion del CI

-600 -400 -200 0 200 400 600
Retardo[ ps]
Desviacion estandar

i \ 18 i

O :
-800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800
Retardo[ us]

Fig. 5.11: Error absoluto de estimacion, con su desviacion estdndar. Tal como se esperaba, la desvia-
cion estdndar es de £ 0.5 del Isb, esto es +2.5us.

Retardo [segundos]

<107 Convergencia estimador

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
t[segundos]

Fig. 5.12: Detalle de convergencia total del sistema para varios retardos aleatorios. Se observa como
el tiempo de convergencia es dependiente del retardo W de la estimacién anterior.

Como se aprecia en 1

a tabla, esta version sobrepasa el desempefio en potencia de las otras

arquitecturas. Una verificacion funcional posterior a 1.8V, 200kHz, fue también exitosa, con
un consumo total de solo 282nW, excluyendo pads. Si se considera que el CI tiene un ran-
go equivalente de 256 unidades de retardo, el consumo por etapa de retardo es de apenas
4.06nW para una alimentacién de 3.3V, y de 1.1nW para 1.8V. Esto hace que el circuito sea

idéneo para los objetivos planteados de poseer un sensor de ultra bajo consumo.
Por otra parte, hay que mencionar el relativamente largo tiempo de convergencia del
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circuito, lo que significa una limitacién en el caso de la localizacién de sefiales impulsivas.
Es por ello que se buscé posteriormente una mejora en este tiempo de convergencia, que no
impactara en el bajo consumo logrado con esta arquitectura.

Tabla 5.1: Comparacién de consumo y precision entre la arquitectura de lazo cerrado y otros circuitos
que realizan la misma funcion.

Arquitectura Tecnologia || Consumo || Precision
Neuromorphic sound 0.5u 1850uW || =10 pus!
localizer@5V [73]
Micropower gradient 0.5 32uW 28
flow @3V, 2kHz [50]
Derivative cross-correlator 0.5 12uW Sus
@2V, 200kHz [78]
Adaptivo con lineas de retardo 0.35u 5.51uW Sus
@3.3V, 200kHz [85]
Arquitectura de lazo cerrado 0.35u 1.04pW Sus
@3.3V, 200kHz
Arquitectura de lazo cerrado 0.35u 282nW Sus
@1.8V, 200kHz

Posteriormente, se incorporé el CI en una unidad sensora de direccién (Bearing Sensor
Unit (BSU)), disefiada en el laboratorio (ver [83]) y se llevé a un campo abierto, donde la
unidad se caracterizé para su uso en una red de sensores de localizacién. La BSU tiene cuatro
micr6fonos MEMS colocados en un arreglo cuadrado que provee de un rango completo de
360°. La sefial de cada micr6fono se amplifica y filtra con un filtro pasa banda de cuarto
orden, implementado con un banco de filtros a capacitores conmutados, para apareamiento
de las senales. En este caso, la BSU estd disefiada para la localizacién de sefiales en el rango
(100-300Hz), por lo que la banda de los filtros estd en ese mismo rango. Las sefales se
cuantizan a 1 bit y se alimentan al estimador de retardo. La salida del estimador se muestrea
por una mota Mica2, que transmite luego los datos a través de la red inaldmbrica. La red
consiste en una BSU y varios nodos sensores de picos de presion actstica. Un nodo receptor
toma los paquetes de datos de la BSU y de los sensores y los alimenta a una PC corriendo
Matlab bajo un ambiente TinyOs. En la Fig. 5.13 se muestra la distribucién planteada para
las pruebas. Un tono de 200Hz, 80dBsp;, se us6 como seial de prueba. Se realizé un barrido
de 360° a intervalos de 10°, con diez muestras de retardo por dngulo, espaciadas 1ms. Un
chip se uso para calcular el I'T'D correspondientes a los dos pares de micr6fonos, Norte-Sur,

'La precisién para este circuito se obtuvo basandose en los datos reportados para una medicién de retardo
de 100pus [73].
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Este-Oeste. La mica era la encargada de realizar la conmutacién adecuada de los micr6fonos.

Los resultados para la BSU, usando el par Norte-Sur se muestran en la Fig. 5.14, para
un barrido de -90° a 90° con respecto al eje Norte-Sur. La desviacion estdndar muestra que,
una vez que el estimador de retardo ha convergido, éste no se desvia mas de 4 bits de dicho
valor, incluso considerando las fluctuaciones sonoras debidas al viento y a la presencia de
otros sonidos en la vecindad. Una imagen del CI en la BSU y de la BSU misma en el campo
se muestran en la Fig. 5.15.

MICA
PC
TMICA TinyOS.
f Estimador de Delay
Parlante
BSU
6.50m

Fig. 5.13: Esquema del ambiente de medicién en campo abierto. La unidad sensora de direccién
(Bearing Sensor Unit o BSU) se conecta a una red inaldmbrica de sensores, con el CI estimador de
retardo incorporado.
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Fig. 5.14: Resultados de mediciones angulares a campo abierto con la BSU, para un barrido de
angulo entre -90° y 90° en el eje Norte-Sur. La desviacion estdndar es menor a 4 bits para todos los

angulos; 7° en el peor caso.

Fig. 5.15: La BSU en el campo, junto con un detalle de la unidad con el CI estimador de lazo cerrado

incorporado.
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5.4. Sistema de lazo cerrado con algoritmo de filtrado li-
neal para estimacion

De la seccion anterior, queda claro que es posible obtener estimadores de muy bajo con-
sumo usando un sistema de lazo cerrado. Es necesario ahora cumplir con el objetivo de
realizar esa estimacion de forma rdpida, para que el dispositivo sea capaz de estimar adecua-
damente el desfase en sefiales con un ancho de banda de [500-1.5kHz] con una duracién no
superior a los 200ms. Se propone para ello un algoritmo de estimacién optimizado, basado
en un filtro lineal de Kalman para un sistema con matrices de transicion estacionarias (al que
se llamara de ahora en adelante: estimador lineal).

El sistema a implementar sigue la configuracién general de bloques planteada en la Fig.
5.16.

z(k) n v(k)
l
2(k|k — 1) w
#(klk —1) = &(k — 1]k — 1) #(klk — 1) y(k) = (k)
(k) = 2(k|k— 1) + Wu(k) >

s(klk — 1) = &(k|k — 1)

?

Fig. 5.16: Diagrama funcional simplificado del sistema. Se supone un sistema sincrénico con matri-
ces invariantes de transicion.

La entrada al sistema de comparacion z(k) es la diferencia existente entre la medicién
de tiempo de vuelo entre un flanco de la sefal Y; y un flanco de la sefal Y, (o viceversa),
muestreada a intervalos £ = Hus. Un sistema como el de la Fig. 5.17 estima esta diferencia,
dependiendo del orden de llegada del flanco. A partir del cambio de nivel de Y7, el contador
mide retardos positivos. Retardos negativos indican que el sistema arranca con una deteccién
en Y,. El diagrama de estados de la Fig. 5.18 explicita el control de este contador.

Una vez obtenida una medicién vdlida z(k), el sistema trata de hallar el retardo estimado
x(k) siguiendo el algoritmo de un filtro lineal de Kalman. El filtro completo de Kalman actda
sobre un modelo descrito por el siguiente juego de ecuaciones [92]:
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Fig. 5.17: Célculo del tiempo de vuelo (TOF). z(k + 1) es la medida entregada al estimador.

(start_count)
load_Y_edge (start_count)

(!stop_count)&(!(alb))

(stop_count)
counter<=counter

clr_Y_edge
load_tof

(b)

counter<=counter—1

(a)

counter<=counter+1

max_count_+==127 a=(!stop_count)&(Y1_edge_reg)&(!max_count_+)
max_count_—==—128 b=(!stop_count)&(Y2_edge_reg)&(!max_count_-—)

Fig. 5.18: FSM de control del contador de TOF. Las ecuaciones booleanas estdn escritas en el formato
de Verilog HDL usado en la descripciéon RTL. La sefial “load_tof” carga el registro de salida e indica

a la siguiente etapa que hay datos nuevos (z listo).
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x(k) = F(k)x(k—1)+B(k)u(k) + G(k)v(k) (5.5)
z(k) = H(k)x(k)+D(k)w(k)

donde
» x(k) € R" es el vector de estado
= u(k) € R® es una entrada conocida de control

» v(k) € R? es una variable aleatoria que describe la incertidumbre de evolucién del
estado con covarianza Q(k)

= F(k) es la matriz n x n de modelo de estado
= B(k) es la matriz n x s entrada

s G(k) es la matriz n x ¢ de ruido

» z(k) € R™ es el vector de observacion

= w(k) € R” es una variable aleatoria que describe la incertidumbre en la observacion,
con covarianza R(k)

= H(k) es la matriz n x n de modelo de observacion
= D(k) es la matriz n x s de ruido de observacion

Para este tipo de modelo, se puede definir el algoritmo de Kalman como un proceso
recursivo de prediccidn y actualizacion. La prediccion de la observacion se lleva a cabo a
partir de las observaciones hechas hasta el instante k£ — 1 y se define como

z(k|k —1) = H(k)x(k|k — 1) (5.6)
y la prediccién del estado actual se obtiene aplicando la ecuaciéon del modelo
x(k|k —1) =F(k)x(k — 1|k — 1) + B(k)u(k) (5.7)
La innovacién introducida por la nueva observacion z(k) se define como
v(k) =z(k) — H(k)x(k|k — 1) (5.8)
La covarianza de la innovacion es

S(k) = R(k) + H(k)P(k|k — 1)HT (k) (5.9)
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con P(k|k — 1) la prediccion de la covarianza de estimacion, R(k) la covarianza de la obser-
vacion. Esta innovacion, junto con la prediccion de estado, produce la estimacion de estado
actual segtin

x(klk) = x(klk — 1) + W(k)v(k) (5.10)
con una covarianza de estimacion
P(k|k) = P(k|k — 1) — W(k)S(k)WT (k) (5.11)
y una matriz de ganancia
W(k) = P(k|k — DH(K)S ' (k) (5.12)
donde la prediccion de la covarianza de estimacion es
P(k|k — 1) = F(k)P(k — 1|k — DFT (k) + Q(k) (5.13)

Se simplifica el sistema tomando las siguientes consideraciones relativas a un filtro de
estado estacionario (o filtro o(3) [92]

1. El filtrado es sincrénico cuando se procesa una sefial estable por un tiempo determina-
do en que se asegura la presencia de esa sefial.

2. Las matrices de estado y de observacion son invariantes en el tiempo.

3. Utilizamos variables escalares, no vectoriales, por lo que las matrices se transforman
en simples constantes o variables.

4. Enel caso de F y H, estas constantes son iguales a 1. Las matrices de covarianza Q(k)
y R(K) se transforman respectivamente en las varianzas o3 y o3

5. Las matrices de covarianza de estimacion (P(k|k)) y de ganancia (W(k)) son valores
escalares, que tienden a sendos estados estacionarios de varianza de estimacion y de
ganancia: 0%y W.

De lo anterior, las ecuaciones del sistema se reducen a las expresadas en el grafico de la
Fig.5.31, que se repiten continuacion.

pklk—1) = #(k— 1k —1) (5.14)
shlk—1) = @(klk—1)
B(k) = @(klk— 1)+ Wuk)

Para obtener la ganancia IV, se aplica la ecuacién (5.9) con las simplificaciones anotadas,
tal que la varianza de estimacion se reduce a

op(klk —1) = op(k — 1|k — 1) + o7 (k) (5.15)
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y la varianza de la innovacion se vuelve
s(k) = opy (k) + op(klk — 1) = oy + op(k — 1|k — 1) + o7 (k) (5.16)
Con esta varianza de innovacion, la ganancia IV (k) es entonces

Co(kk—1)  ob(k—1lk—1)+02(k)
W(k) = s(k) ot (k) +ork—1k—1)+ o2 (k)

(5.17)

Puesto que la ganancia W (k) converge a un valor estable 1V, es posible hallar este valor
de antemano, en vez de calcularla en cada paso del filtro. Este valor se puede lograr simu-
lando el filtro fuera de linea (lo que no requiere hacer ninguna observacion, y precisa solo
los valores de varianza de o3 y 0%,) y usar la ganancia W como constante dentro del filtro.
Todo lo anterior simplifica enormemente la implementacion circuital del filtro.

5.4.1. Calculo y simulaciones de variables del estimador lineal

Para ajustar el estimador, es necesario obtener valores apropiados para las varianzas de
modelo (07) y de sensor (c7,). Estos pueden obtenerse de mediciones sobre el medio con
los sensores ya disponibles. Se escoge un o2=(2.5u8)? (debido al error de 0.5 Isb de la
representacion del retardo para una precision de Sus). Para el ruido del sensor, se podria
usar una desviacion estdndar de 4 bits (a partir de las mediciones en campo con la BSU, ver
Subseccién 5.3.2), con un o, equivalente de (20us)* (segtn la Fig. 5.11).

No obstante, puesto que el valor medido en campo con la BSU puede incluir factores
fisicos de ruido como el viento y sonidos circundantes indeseados, que formalmente no for-
marfan parte del ruido adscribible dnicamente al sensor, se decidi6 utilizar un o, =(2.5.s).
Si bien este valor es posiblemente un subdimensionamiento de la varianza en el sensor —si
se suman los efectos del ruido electrénico y de cuantizacién introducido por los circuitos
de acondicionamiento de la sefial-, se decidi6 utilizarlo de todas formas, considerando que
existe la posibilidad de dejar este pardmetro programable para ajustes posteriores mas finos,
mediante el uso de valores de varianza para el sensor obtenidos del modelado estadistico de
la BSU definitiva en una cdmara anecoica.

El estudio preliminar de la evolucién de la ganancia W (k) se llevé a cabo con varios va-
lores arbitrarios de retardo generados aleatoriamente y alimentados al algoritmo de Kalman.
Los resultados se muestran en la Fig. 5.19 donde se muestra la tendencia de W (k) hacia un
valor estacionario de 0.61803.

5.4.2. Implementacion en silicio

La implementacion de los bloques de la Fig. 5.16 se subdividié en una seccién de control
y una ruta de datos, descritas a nivel RTL en Verilog HDL, con miras a una implementacién
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-4 Estimacion de retardo
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Fig. 5.19: Ejemplo de la convergencia del sistema a una estimacion estable para una ganancia W (k)
dindmica y para W (k)=W=constante. El valor constante de W (k) es su valor calculado fuera de
linea, que tiende a W'=0.61803 para los valores de varianza usados para el modelo y el sensor.

digital con l6gica estandar. Para la seccion de control del circuito, se disefié una maquina de
estados que permitiera la programacion de la variable de ganancia de Kalman W, a través de
la sefial /_r (ver Fig. 5.20). Este valor de W debe sostenerse al menos dos ciclos y retirarse
antes de retirar la sefial /_r. El resto de las sefiales monitorean la ruta de datos y proveen del
control de los registros y de la unidad de multiplicacion.

Se utiliz6 una estructura mixta Mealy/Moore para disminuir al maximo los estados ne-
cesarios de la FSM vy, en consecuencia, la cantidad de registros de estado.

El diagrama de bloques de la ruta de datos del estimador se muestra en la Fig. 5.21.
Para la multiplicacion por la constante W se utiliz6 un multiplicador secuencial de Booth
en complemento a 2 (ver [91]), con redondeo y desplazamiento a la salida del mismo, para
ajustar la multiplicacion en punto fijo por W.

Para apreciar los efectos de la representacion limitada a 8 bits de las estimaciones, se
estudio el resultado de la implementacién RTL en Verilog de la estructura completa, con los
datos tomados del simulador ModelSim de Mentor Graphics. Para limitar la complejidad
del sistema, se buscé la forma de representar el valor de W (k) con el menor nimero posi-
ble de bits. Se decidié usar una representacion de 4 bits, con lo que el valor mas cercano
representable para W es 0.625.

Se estudi6é ademds el caso de utilizar una ganancia WW=0.5. Para las simulaciones se
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[!(count | I_r)]

count & !l_r

load_mult
M<=(z—x(k-1lk-1))
Q<={0,W}

!done done

y(k)<=P+x(k-1k—1)

data_ready

Fig. 5.20: FSM de control del estimador lineal. Las ecuaciones booleanas estdn escritas en el formato
de Verilog HDL usado para la implementacién RTL. Las sefiales de control van a la ruta de datos del
estimador de la Fig. 5.21. La sefial “count” es la sefial “z listo” del contador TOF, e indica una cuenta
vélida en el mismo. Se utiliza una estructura mixta Mealy/Moore.

usaron retardos con un paso de 2.5us, a los que se les aiade una variacién estocdstica normal
con un oy de 4 bits o 25us. Los resultados se aprecian en la Fig. 5.22. El sistema converge y
provee a la vez de la posibilidad de reprogramar su W para posteriores recdlculos del mismo.

La validacién se ejecuté a nivel de simulacién y de FPGA con bancos de prueba ya uti-
lizados para validar los dispositivos similares fabricados antes (ver Subseccion 5.3.2). La
sintesis se realiz6 sobre la herramienta de alto nivel Design Compiler de Synopsys, utilizan-
do una biblioteca de celdas estdndar para la tecnologia escogida de 0.5um, provista por la
Universidad Estatal de Oklahoma EE.UU. (para mds informacién sobre este kit de disefio,
ver [93]).

Uno de los objetivos fue el de optimizar la 16gica para el menor consumo de potencia po-
sible. Se utiliz6 la opcidén provista por Design Compiler de insertar 16gica de latch en la sefial
de reloj para disminuir el consumo dindmico, como parte de los controles de optimizacién
disponibles. Sobre las netlists de sintesis generadas por Design Compiler, se llevaron a cabo
nuevas simulaciones de verificacion, antes de trasladarlas a las herramientas de back-end.
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W externo
Carga W

z listo j‘
1 o L]
2(k + 1) 2 (k) ‘l Y

Reg. Q  start
done
M Mult. Sec.
P

Carga y(k dato listo

. gay(k) Reg.

y(k) = 2(k)

—— Reg. =

@k — 1k —1) = a(klk — 1) = 2(k|k — 1)

Fig. 5.21: Diagrama de bloques de la descripcién RTL en Verilog de la ruta de datos del estimador
lineal. El multiplicador secuencial sigue el algoritmo de Booth para nimeros en complemento a 2 (ver
[91]). Para ajustar la multiplicacién en punto fijo por W, se afiadié un redondeo y un desplazamiento
a la izquierda de 4 bits, con extension de signo. Las sefiales de control provienen de la FSM de la Fig.
5.20. La sefial “z listo” proviene del contador TOF. Si no se carga un valor de W, el estimador usa
por defecto el W=0.625 redondeado a partir del calculado para varianzas de modelo y de sensor de
(2.5us)2.

Para finalizar el circuito, se utiliz6 la herramienta SocEncounter de Cadence para auto-
colocacion y enrutamiento de las celdas estandar. Finalmente, se complet6 el layout sobre
Virtuoso de Cadence, donde se realizaron las conexiones necesarias para independizar la ali-
mentacién de los pads de la de los circuitos. Asi es posible evaluar el consumo de la unidad
de procesamiento tinicamente.

El circuito ya fabricado se muestra en la Fig. 5.23. El tamaiio aproximado del circuito es
de 0.419mmx0.741 mm, sin incluir los pads. El nimero de transistores usados es de 5959,
incluyendo los de los pads. Una simulacién de comprobacion final, sobre un netlist Spice
extraido del layout, se llevé a cabo sobre un simulador de Fast-Spice provisto por Cadence,
estimulando el circuito con vectores extraidos de las simulaciones digitales con ModelSim.

5.4.3. Verificacion

Las mediciones se llevaron a cabo sobre el mismo banco de pruebas usado para probar la
arquitectura de lazo cerrado (ver Subseccion 5.3.2), pero tomando solo 130 muestras en vez
de 800 por cada retardo medido. En la Fig. 5.24 se muestra un detalle del banco usado. Se
realizaron mediciones para sefiales de entrada de 200Hz, para equiparar con las mediciones
del CI de lazo cerrado. En la Fig. 5.25 se observa la convergencia del circuito para distintos
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Fig. 5.22: Respuesta del estimador lineal implementado a nivel RTL en Verilog. La resolucién es
de Sus por bit, con un rango maximo de 8 bits para una representacién de -640/635 ps. La entrada
al estimador son dos sefiales retardadas con un paso de 2.5us, con un ruido blanco sumado de o=4
bits. Se muestran los resultados para W=0.625 y W=0.5. El estimador es estable y converge a un
valor estacionario entre cinco y siete semiperiodos (flancos) de la sefial de entrada, dependiendo de
la ganancia usada.

retardos. Notese la rdpida convergencia, en 4 6 5 muestras (equivalentes a 4 6 5 flancos de la
sefal de entrada).

La linealidad del estimador lineal (ver Fig. 5.26) es la misma del estimador de lazo cerra-
do, con desviaciones solo fuera de la zona de rango. La desviacion estdndar es la esperada:
2.5 ps (ver Fig. 5.27).

Finalmente, se realizaron también mediciones para sefiales de 1kHz para verificar la fun-
cionalidad del estimador a esa frecuencia, mas cercana a la de las senales reales a medir.
Puesto que para sefiales periddicas el estimador solo puede medir retardos no mayores a 1/4
del periodo de la sefal (para evitar engafios por enganche en flancos equivocados), en este
caso el dispositivo queda limitado a retardos mdximos de 250us. En la Fig. 5.28 se observa
el error respectivo. La convergencia, a diferencia del estimador de lazo cerrado de la Seccion
5.3, no depende de la frecuencia de las sefiales de entrada.

El consumo medido se muestra en la Tabla 5.2 para sefiales de entrada de 200Hz y
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Fig. 5.23: Fotografia del CI estimador lineal, realizado con una biblioteca de celdas estandar sobre
un proceso CMOS estdndar de 0.5um. El tamafio aproximado del circuito es de 0.419mmx0.741 mm,
sin incluir los pads. El ndmero de transistores usados es de 5959, incluyendo los de los pads.

e
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; =N
ey \\w‘??'.;s\\"".- L

Fig. 5.24: Banco de pruebas usado para el estimador lineal. Las sefiales de estimulo provienen de
la FPGA, que también recoge los resultados del CI y los envia por RS-232 a Matlab (ver Subsec-
cién 5.3.2 para més detalles). En la imagen, el circuito se encuentra midiendo un retardo de 355us,
equivalente a 71 cuentas en el estimador.
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Fig. 5.25: Detalle de las pruebas de convergencia para un patrén aleatorio de retardos sobre dos
seflales de 200Hz. Nétese la rdpida convergencia del estimador (en a lo sumo 5 muestras de retardo o
flancos de la sefial de entrada).

1.2kHz, para alimentaciones de 3.3 y 2V. Al comparar estos resultados contra el estimador a
lazo cerrado de la Seccidn 5.3, se aprecia como la disipacion de potencia de la arquitectura
del estimador lineal es mayor, aunque siempre acotada a unos pocos W, con el beneficio
de una mucho mayor velocidad de convergencia en la estimacion. Ello lo hace adecuado
para el problema de localizacion de sefiales impulsivas de pocas decenas de milisegundos de
duracién.

Tabla 5.2: Consumo final del CI estimador de retardo basado en filtro lineal de Kalman (excluidos
pads). Aunque el consumo estd por encima del alcanzado por el circuito de lazo cerrado de la Seccién
5.3, este queda siempre acotada a unos pocos W, con el beneficio de una mucho mayor velocidad de
convergencia en la estimacion.

Frecuencia Consumo pA | Potencia uW | Consumo pA | Potencia yW
de sefial de entrada | 3.3V@200kHz | 3.3V@200kHz | 2V@200kHz 2V@200kHz
200Hz 2.93 9.8 1.64 33
1.2kHz 5.14 11.6 1.82 3.65

Es necesario acotar, sin embargo, que para los efectos précticos, la mayor velocidad de
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Fig. 5.26: Prueba de linealidad del estimador lineal. Nétese que el sistema diverge solo en las zonas
ya fuera de su rango.

convergencia de este circuito hace que su consumo de energia sea equivalente al de lazo
cerrado para un célculo determinado. Por ejemplo, de las mediciones en campo realizadas
para la BSU, se determiné que los retardos mdximos a medir oscilaban alrededor de 60
cuentas, o 300us, sobre una sefial de 200Hz. Para este retardo, segin la Ec. (5.4), el tiempo
total para una estimacion correcta por el estimador de lazo cerrado es de

200kH z

Teony = 05X 50—

X |300us| = 150ms
Para este tiempo, el consumo de energia del estimador de lazo cerrado serd de

E = 150ms x 1.04uW = 156n]

Para este mismo retardo, usando el estimador Kalman y suponiendo un maximo de seis
flancos de la sefial de entrada como peor caso para su convergencia a una estimacion correcta,
el consumo de energia equivalente seria de

E=05x6x (200Hz)"" x 9.8uW = 147nJ

Es decir, que si la alimentacion al estimador es administrada de forma que solo se le aplique
cuando se requiere una estimacion, se puede lograr con el estimador de Kalman un consumo
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Fig. 5.27: El error del circuito estd siempre acotado a una desviacién estandar de 2.5us, tal como se
espera.

final menor o a lo sumo equivalente que con el estimador de lazo cerrado. Algo que se puede
mejorar aun mas portando el estimador de Kalman a la misma tecnologia de 0.35 ym usada
para implementar el estimador de lazo cerrado.

Como ultimo punto, se comprobé también la programabilidad de la constante I/. En la
Fig. 5.29 se aprecia la convergencia del CI para distintos valores cargados de 1. Se corrieron
las mismas pruebas anteriores para estos valores, que no se muestran por ser redundantes.
La programabilidad provee entonces de cierta flexibilidad en el circuito, en caso en que los
valores Optimos de ganancia se modifiquen al variar las condiciones de ruido en los sensores
que se utilicen.
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Fig. 5.28: Error del circuito estimador lineal para medicién de retardos entre dos sefiales de 1kHz.
El retardo maximo a medir es de 250us, y estd siempre acotado a una desviacion estandar de 2.5us.
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<107 Convergencia en funcién de W
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Fig. 5.29: Verificacién de la programabilidad de la constante W y comparacién de la convergencia
para distintos valores de la misma.
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5.5. Sistema de lazo cerrado con algoritmo de busqueda bi-
naria para la estimacion del retardo

Como una alternativa extra de implementacion de estimadores de retardo, se propuso el
mismo sistema de lazo cerrado, pero con un algoritmo de biisqueda binaria para la estimacion
(al que se llamara de ahora en adelante: estimador binario). La ventaja de usar este algoritmo
es que no se necesita conocer el valor en si del retardo medido entre las sefiales de entrada
Y1y Ya, sino solo el signo del error existente entre ese retardo y el estimado: z(k), siguiendo
lineamientos similares a los de la Seccién 5.3. El sistema asi planteado sigue la configuracion
general planteada en la Fig. 5.30.

Y1
— Algoritmo
Yo sign(e(k)) —. timad
estimador
z(k+1) (k)
Reg.

y(k)
B Reg. |—p

Fig. 5.30: Diagrama de bloques de un estimador binario. El circuito usa una estructura de deteccién
de signo de error, similar a la usada en el estimador de lazo cerrado de la Seccién 5.3. No es necesario
conocer o medir el retardo entre las sefiales de entrada Y7 y Y5. Solamente el error entre ese retardo y
el estimado:z (k).

Por facildades de reutilizacién, sin embargo, se decidié aprovechar el detector de tiempo
de vuelo implementado para el estimador lineal, y generar el signo del error por medio de un
comparador de magnitudes, en vez del detector usado en la implementacion de la Seccién
5.3. Esta modificacion se muestra en la Fig. 5.31. Asi, z(k) es la diferencia existente entre
la medicién de tiempo de vuelo entre un flanco de la sefial Y; y un flanco de la sefial Y5 (o
viceversa), muestreada a intervalos k& = 5Hus. El sistema ya descrito en la Fig. 5.17 estima
esta diferencia, y la comparacién entre z(k) y x(k) se alimenta al algoritmo de bisqueda
binaria (ver Fig. 5.32).

A la primera medicién de z(k) (una cuenta de TOF iniciada por un flanco vélido en Y1
0 Y2), el sistema trata de hallar el retardo estimado x(k + 1) siguiendo un algoritmo de
busqueda binaria, a partir de la comparacion sucesiva de las sefiales actuales z(k) y x(k +
1). Cada flanco siguiente, avanza una iteracién en el algoritmo, hasta que z(k) = z(k) o
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Yy
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Y2 Cont. TOF
z(k)
Algoritmo
estimador
z(k+1) z(k)
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y(k)
- Reg. | —p

Fig. 5.31: Diagrama de bloques de la ruta de datos del estimador binario alterno, descrito en Verilog

HDL. El circuito utiliza el contador TOF ya usado en el estimador lineal y un comparador de magnitud
para generar el signo del error 5.3.

Start
x<=0
i<=7
root<=64

a=[(i==0) | (x==z)]&count
b=[!(i==0)] & (z>x)&count
c=[!(i==0)] & (z<x)&count

Compare

(!count)

_(©
(b) X<=X—root
- root<=root/2
X<=X+root i<mi]
root<=root/2 <=1

i<=i-1

Fig. 5.32: Detalle del algoritmo de bisqueda binaria para estimacién del retardo. El algoritmo se

escribe como una miquina de estados mixta Mealy/Moore para ahorrar estados. Las ecuaciones boo-
leanas estadn escritas en el formato de Verilog HDL.
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se cumplen siete iteraciones de busqueda (lo que ocurra primero). Cumplida alguna de las
condiciones anteriores, el cdlculo se alimenta a la salida y(k). El procedimiento se detalla
en el diagrama de estados de la Fig. 5.32. La primera comparacion verifica si el valor de
entrada es positivo o negativo. La raiz de bisqueda se situa en la mitad del rango posible (64
para 7 bits), y con cada iteracion este valor se divide entre dos. Puesto que este algoritmo es
simétrico, el valor de retardo estimado estard siempre en el rango —127 < y(k) < 127.

Es claro que, en términos de velocidad de convergencia, el usar ya sea un sensor de
carrera libre o un esquema similar al de la Seccién 5.3 para generar el signo del error no
ofrece diferencia alguna, al estar dicha velocidad determinada por el algoritmo de bisqueda
en si. Por ello se muestran los resultados obtenidos para comparar contra el estimador lineal.

Una posterior implementacion de este estimador binario, siguiendo un esquema similar
al de la Seccién 5.3, podria significar una mejora en el consumo de este circuito (si bien
la diferencia entre la estructura de la Fig. 5.30 y la de la Fig. 5.31 en términos de recursos
l6gicos a usar no parece determinante a primera vista). La misma no se llevé a cabo por
razones de tiempo, toda vez que la misma puede verificarse sobre una FPGA y que, en la
situacion actual, no aporta una diferencia notable para las intenciones de esta tesis.

5.5.1. Diseiio y verificacion

La tunica diferencia de este circuito con respecto al del estimador lineal, es la sustitucién
en el codigo RTL Verilog de la ruta de datos de la Fig. 5.21 por una maquina de estados
que implemente el algoritmo de busqueda binario (Fig. 5.32) y afiadir un comparador de
magnitud a la salida del contador TOF. Las pruebas y simulaciones corridas por tanto se
ejecutaron con los mismos bancos de prueba. La FSM se implement6é como una maquina de
estados mixta (Mealy/Moore) para disminuir el nimero de estados necesarios. Un ejemplo
de estimacion de retardos se muestra en la Fig. 5.33.

Se us6 el mismo flujo de disefio y la misma biblioteca de celdas estdndar que se describe
en la Subseccién 5.4.2. Igualmente, se introdujeron las opciones de optimizacidn de potencia
mediante insercién de 16gica de latch en el reloj de los registros. En la Fig. 5.34 se aprecia
el circuito luego de su fabricacién en una tecnologia CMOS estdndar de 0.5us. El tamaio
aproximado del circuito es de 0.39mm x0.675 mm, sin incluir el 4rea de los pads. El nimero
de transistores usados fue de 4274, incluyendo los de los pads.

Se utilizé el mismo banco de pruebas de la Subseccion 5.4.3. La convergencia del CI se
grafica en la Fig. 5.35. Notar que cada muestra aqui equivale a 8 flancos de las sefales de
entrada. Los resultados de las pruebas en términos de error absoluto y desviacion se muestran
en la Fig 5.37. El consumo final del circuito es levemente inferior al del estimador lineal. Esto
puede optimizarse introduciendo el sensor de signo en vez del medidor de retardo libre, dada
la menor complejidad del primero. Pero la velocidad de convergencia del estimador binario
es inferior a la del estimador lineal en al menos 3 muestras de retardo para el mejor de los
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Fig. 5.33: Respuesta del estimador por bisqueda binaria implementado a nivel RTL en Verilog. La
resolucion es de Sus por bit, con un rango maximo de 8 bits para una representacion de -635/635 us.
El sistema converge siempre en 8 6 16 flancos de sefial. Esto lo hace levemente mas ineficiente que el
estimador basado en un filtro lineal.

Fig. 5.34: Fotografia del CI de estimacién de retardo basado en bisqueda binaria, realizado con una
biblioteca de celdas estdndar sobre un proceso CMOS estdndar de 0.5um. El tamafio aproximado del
circuito es de 0.39mm x0.675 mm, sin incluir el area de los pads. El nimero de transistores usados
fue de 4274, incluyendo los de los pads.
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Fig. 5.35: Detalle de convergencia del algoritmo binario. Cada valor medido equivale a un ciclo de
iteracién del algoritmo (ocho muestras de retardo).

Tabla 5.3: Consumo final del CI estimador de retardo basado en un algoritmo de bisqueda bina-
ria(excluidos pads). El consumo es levemente menor que el del estimador lineal. No obstante, su
velocidad de convergencia es superior (entre 8 y 16 muestras del retardo).

Frecuencia Consumo pA | Potencia uW | Consumo pA | Potencia yW
de sefial de entrada | 3.3V@200kHz | 3.3V@200kHz | 2V@200kHz 2V@200kHz
200Hz 24 8 1.34 2.69
1.2kHz 4.47 9.96 1.41 2.82.
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Test de linealidad
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Fig. 5.36: Prueba de linealidad del estimador binario.

Error absoluto del CI
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Fig. 5.37: El error del circuito estd siempre acotado a una desviacién estandar de 2.5us, tal como se
espera.
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5.6. Conclusiones

En este capitulo se han descripto las estrategias de estimacion de retardo basadas en
lineas de retardo existentes en la literatura, y se han propuesto tres alternativas basadas en
sistemas de lazo cerrado para estimar retardos en sefales acusticas en el rango de frecuencias
[200-1200Hz]:

= Se ha visto como una arquitectura de lazo cerrado sustituye con éxito las arquitectu-
ras basadas en cadenas de registros usados como lineas de retardo, para la estimacion
de retardo en dos sefiales digitales. El algoritmo ha sido desarrollado y comprobado
en una tecnologia CMOS estandar de 0.35um, con una precision similar a las ob-
tenidas en otras implementaciones, y con un consumo resultante de solo 1.04uW a
3.3V@200kHz, 282nW a 1.8V @200kHz (sin incluir pads). El CI ha sido utilizado
con éxito como parte de un nodo localizador de dngulo, dentro de una red inaldmbri-
ca de sensores. El circuito es funcional para la detecciéon de retardos en sefiales en
el rango [100-1000Hz], con un tiempo de convergencia y precision similares a los de
implementaciones alternativas. El mismo ha sido reportado en [82]. Sin embargo, este
mismo tiempo de convergencia le impide una deteccion eficaz de sehales impulsivas
tales como las producidas por disparos de armas de fuego (con frecuencias dominantes
situadas alrededor de 1000Hz, con una duracién no superior a los 200ms).

= Se ha estudiado un algoritmo de estimacion de retardo basado en un filtro lineal de
Kalman, y se ha simplificado el mismo para llevarlo a una arquitectura digital de muy
bajo consumo, en la que se han aplicado técnicas conocidas de ahorro de potencia en
circuitos digitales. El algoritmo ha sido desarrollado y comprobado en una tecnologia
CMOS estandar de 0.5um, con una precision similar a las obtenidas en implementa-
ciones con especificaciones de precision equivalentes y con un consumo resultante de
9.8uW a 3.3V@200kHz, 3.3uW a 2V@200kHz, para sefhales de entrada de 200Hz
(sin incluir pads). El circuito tiene una respuesta de convergencia no superior a 5 6 6
muestras de retardo (o flancos de la sefial a detectar), y permite un ajuste de su cons-
tante principal de filtrado, para adaptar el mismo a distintas condiciones de ruido. A
pesar de su consumo superior al estimador de lazo cerrado, su rapidez y programabi-
lidad de convergencia lo hacen ideal para la localizacién en ambientes selvéticos de
sefales impulsivas de corta duracién. Por otra parte, no es necesario que este bloque
funcione todo el tiempo, sino solo cuando se detecte un disparo. Esto significa que en
determinadas condiciones este estimador puede consumir menos energia que el esti-
mador de lazo cerrado, al requerir mucho menos tiempo para converger a un resultado
correcto.

= Se ha estudiado un estimador basado en un algoritmo de bisqueda binaria, al que se le



155

han aplicado técnicas conocidas de ahorro de potencia en circuitos digitales. El algo-
ritmo se ha desarrollado y comprobado en una tecnologia CMOS estdndar de 0.5um,
con una precision similar a las obtenidas en implementaciones con especificaciones
de precision equivalentes y con un consumo de 8uW a 3.3V@200kHz, 2.69uW a
2V @200kHz, para sefiales de entrada de 200Hz (sin incluir pads). El circuito tiene
una respuesta de convergencia siempre situada entre 8 y 16 muestras de retardo (o
flancos de la sefal a detectar), lo que le hace levemente inferior al estimador lineal.
El estimador puede optimizarse en términos de drea sustituyendo la l6gica de medi-
cion de retardo de entrada por un simple detector de signo similar al de la arquitectura
de lazo cerrado, lo que significaria un recorte en el consumo, pero sin mejoras en el
tiempo de convergencia.



Capitulo 6

Conclusiones y aportes
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A continuacion, se desglosan los principales aportes y conclusiones de este trabajo,
asi como las futuras lineas de trabajo que se desprenden del mismo:

= La deteccién de sefales acusticas impulsivas tales como las de disparos de armas de
fuego puede realizarse mediante un algoritmo de deteccién que tome en cuenta los
stibitos cambios de energia contra un umbral de energia adaptivo.

= Un sistema de deteccion de sefial por umbral adaptivo es eficiente —segtin la teoria de
deteccion de senales— dependiendo del acondicionamiento o procesamiento previo de
la sefial a detectar.

= Los filtros apareados o de correlacién contra una plantilla, como procesamiento previo
de sefial, son de una alta efectividad para la deteccién por umbral adaptivo de ondas
acusticas impulsivas —superior al 90 %, con un porcentaje de fallos nulo—, pero su
realizacion electrénica es de alta complejidad.

= El procesamiento por filtros discretos o continuos de onditas permiten una deteccion
por umbral adaptivo de ondas acusticas impulsivas relativamente eficiente —levemente
inferior a un 90 %, con un porcentaje de fallos alrededor del 7 %—, a cambio de una
implementacién relativamente sencilla.

= Se ha construido la primera version de un circuito de procesamiento continuo por on-
ditas utilizando un banco paralelo de filtros pasa banda Gm-C y una unidad de célculo
de energia, con un consumo relativamente bajo de 21.46,W a 3V, usando una tecno-
logia estindar CMOS de 0.5pm. La verificacion eléctrica del circuito muestra que es
funcional. Sucesivas mejoras apuntan a disminuir su consumo y mejorar su eficien-
cia de deteccién: en primer término, disminuyendo los problemas de offset hallados,
mediante el cambio de la topologia de salida de los bancos de filtros para asegurar un
mejor apareamiento de los dispositivos de salida. En segundo término, disminuyendo
el efecto de las capacidades pardsitas el nodo comtn de interconexién de los filtros
pasabanda, introduciendo buffers en cada seccion para evitar la interferencia de la ca-
pacidad pardsita con las constantes de tiempo deseada. En tercer lugar, reajustando las
dimensiones del banco de capacitores para evitar la recalibracion excesiva de los va-
lores de g,,, de los OTAs, y asi evitar a su vez el aumento del consumo. A futuro, una
vez evaluada la unidad fabricada contra un conjunto de muestras equivalente al usado
en el estudio algoritimico, se podrd completar todo el sistema detector con un filtro de
promedio deslizante incorporado ya en el chip.

= Se ha construido una escalera discreta de filtros de onditas Haar usando filtros de
capacitores conmutados. Simulaciones han mostrado su alta precision (un error abso-
luto inferior al 1.5 %) y relativo bajo consumo, en el orden de 40 W a 3V @ 14kHz.
La verificacidn eléctrica del mismo permitird determinar si es posible disminuir este
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consumo sin afectar su precision. Una mejora sucesiva deberd incluir una unidad de
célculo de energia y un filtro de promedio deslizante para completar el detector.

Se ha mostrado un circuito con un consumo de 1.04,W a 3.3V@200kHz, 282nW
a 1.8V@200kHz, capaz de calcular el retardo entre dos sefales digitales, usando un
simple algoritmo de lazo cerrado en una tecnologia estindar CMOS de 0.35um. El cir-
cuito supera el desempefio en consumo de los circuitos con similares especificaciones
de precision y tiempo de estimacion hallados en la literatura, y ha sido comprobado co-
mo parte de un nodo de una red inaldimbrica de sensores para la localizacién de fuentes
sonoras periddicas. Su relativamente lenta velocidad de convergencia —dependiente de
la frecuencia de las sefiales de entrada—, limita no obstante su aplicabilidad a la locali-
zacion de senales impulsivas.

Se ha mostrado un circuito con un consumo de 9.8uW a 3.3V@200kHz y 3.3,W a
2V @200kHz, capaz de calcular el retardo entre dos sefiales digitales en apenas cuatro
o cinco flancos de las sefiales de entrada, usando un algoritmo simplificado de filtro
lineal de Kalman en una tecnologia estindar CMOS de 0.5um. La programabilidad
de la ganancia de este estimador lineal permite ademds adaptar el circuito a distintas
condiciones de ruido en la electronica de acondicionamiento de sefial y del ambiente
mismo. La rapidez de convergencia del circuito —independiente de la frecuencia de las
sefales de entrada— lo vuelve idéneo para la localizacion de sefiales impulsivas, ergo,
de muy corta duracion.

Se ha mostrado un circuito con un consumo de 8uW a 3.3V@200kHz y 2.69uW a
2V @200kHz, capaz de calcular el retardo entre dos sefiales digitales en apenas ocho o
dieciséis flancos de las sefales de entrada, usando un algoritmo de bisqueda binaria en
una tecnologia estindar CMOS de 0.5um. La rapidez de convergencia del circuito sig-
nifica que puede usarse para la localizacién de sefiales impulsivas, si bien su velocidad
de convergencia es menor a la del estimador lineal. Una mejora en el circuito podria
disminuir relativamente su consumo, al cambiar su sensor de error por una topologia
mads simple de deteccidn de signo de error, sin alterar su velocidad de convergencia.

Las unidades de localizacion pueden integrarse dentro del sensor de deteccion de dis-
paros, de forma que su funcionamiento se limite solo a aquellas ocasiones en que el
detector indique la presencia de un fendmeno impulsivo (simplemente proveyendo la
alimentacion y los relojes a las unidades de localizacién en dicho caso). Ello implicaria
un consumo aun mas restringido.

Lineas futuras de trabajo apuntan a la integracién en un solo CI de los circuitos de
deteccion y los circuitos localizadores, y su incorporacién dentro de un nodo sensor
completo, que realice las tareas de clasificacion y conexién de radio frecuencia con la
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red. Asimismo, se debe arrancar con el desarrollo de la interfaz de estos nodos con la
capa superior de red para el debido proceso de la informacién.



Apéndice A

Verificacion de condiciones de
admisibilidad de un polinomio
pasabanda de orden tercero utilizado
como funcion de ondita continua.
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A.1. Introduccion

En este apéndice se verifica el cumplimiento de las condiciones para considerar como
una funcién de ondita a un polinomio del tipo

2"s

U(s), = 1 - Al

Este polinomio tiene para n=1 una respuesta temporal al impulso igual a
Y(t) = 2w (1 + wit)e ™ — 2 et/ (A.2)

que se ejemplifica, para las bandas de interés de la Tabla A.1, en la Fig. A.1. La definicién
de estos requerimientos puede hallarse en [40].

Tabla A.1: Diadas del banco de filtros en paralelo propuesto en el capitulo 3. Cada filtro estd basado
en el polinomio descrito por la ecuacién A.1, para wy = 23ws = 24w, = 2%ws = 140007rad/s

Coeficiente n || Banda de Frec. (Hz)
3 875-437.5
4 437.5-218.75
5 218.75-128.375
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Respuesta impulsiva de 3er coef.
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Fig. A.1: Respuesta al impulso para los coeficientes 3, 4, 5. Frecuencia wy = 140007rad/s

A.2. Integracion a cero en tiempo infinito

La primera condicién a cumplir es que la ondita tenga un valor medio nulo en el tiempo.
Formalmente, hay que verificar que

—+00

“+oo
Yv()dt = 2w / (14 wit)e ™t — e~ 2|y (t)dt
0

“+oo
= 2w (1 + wit)e 1t — e=“1t/2]dt
0
+oo +o0
= 2w [ (1 + wit)e “ dt — / e_wlt/th} (A.3)
0

0
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Resolviendo las integrales por separado

+oo +o0o du
/ (1+wit)e ™ dt = / elue ™ — conu =1+ wt
0 1 w1
M
= lim ue” “du

| M
_ ey + 1 ‘
o A [=eT(u+ 1))
el M M
= —— lim [ue_“ +e " }
W1 M—+oco 1 1
1
= —Slo—etro-e]
w1
2
= — (A.4)
w1
y
—+00 M
/ e 2qt = lfm e~ 2t
0 M—+o0 J
) M
—  lim —e_“’lt/z‘
M—+o0 W1 0
2
- = (A.5)
w1
por lo que
oo 2 2
Y(t)dt = 2w, [— . —} ~0 (A.6)
0 w1 w1

Es decir, que la funcién cumple este requisito.

A.3. Pertenencia de ¢)(t) a L?(R) (energia finita)

Se tiene una funcién del tipo
¢(t) = 2w1(1 + wlt)e_‘*’lt — 2wle—w1t/2
Puede verse que

< 2wi|l +witle ™ + 2wie”
()] < 2wl tle=ert 4 2w et/

w
< 2wy (14 wit)e ™2 4 2we™1Y2  pues ?1 <wg=>e 2">e

—w1t

t
4wy (1 + wli)e_wlt/z (A7)
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Entonces ;
[(t)]* < 16wi(1 + wli)%—w (A.8)

y por lo tanto

+o0 +oo t\ 2
Y Pdt < 16w? 1+w =) e “dt
! 2
0 0

M

= 32wielw; lim we ™ du,conu = 1+ w;—
M—oo 1 2
1 2 M
= 32wiew; lim (—u‘e™ —2ue ™ — 2e™")
M—oco 1

- 32w161w1{ lfm (—M2e™ —oMe™ —2eM) 4 (1424 2)6_1}

M—co

= 160w, (A.9)

y por lo tanto ¥(t) € L*(R).

A.4. Pertenencia de U(w) a L*(R)

[T)* = fw ]
(A.10)

Entonces:

400 ) A +00 wz

[e.9]
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Como la funcién

2

es una funcién continua en [0, 1] entonces es integrable en dichos intervalo; luego resulta que
I, existe.
Véase entonces si /5 es convergente. En este caso, w > 1. Y ademas,

Wi+ w? > w? (A.15)
Entonces:
w? w? 1
<« < A.16
(w% +w2)3 — Wb T Wt ( )
Luego,
+o0o w2 +oo 1
— dw < —d A.17
/1 <w%+w2>3°"—/1 A (A0

y se sabe que la integral del miembro derecho es convergente.
Por lo tanto ¥ (w) € L?(R)

A.5. Condicion de admisibilidad

Hay que verificar que

+00 \i, 2
/ | ﬁ)‘ dw < 00 (A.18)
1 w
) jw
U(w) = 1 :
() (14 £2)2(1 4 22)
2 Jw
_ A.19
wn + jw)?(wr + 2jw) (A19)
9 (w)] = wP— ] . (A.20)
(Wi 4 w?)\/(wi + 4w?)
Entonces:
R 2
b)) = w! ] A21)




+o0 \i] 2 +o0
/ [P dw:2wf/ 2 2|2W|2 2dw
coo W o (Wit w?)?(wi+4w?)

Hay que ver si esta integral es convergente.

wf+4w2 2wf+w2,Vw
por lo tanto

1 1
w? + 4w? T w? + w?

entonces

|wl |wl
(W? + w?)2(w? + 4w?) = (W} +w?)?

/—i-oo |w| /—i-oo w -

- @ 0 == - o0
o (Wi+w?)?  Joo (Wi +w?)?
resulta que

+oo |\ 2 +00
/ [Pw)l dw:2wf/ 5 2|:)|2 o dw < 00
B o (Wi +w?)(wf +4w?)

+00 M
w w
—— dw = I —
/0 @2+ w2 Mo fy (@R ra2)p ™

Si se prueba que

If -1 ‘M L .
= m = oo
M=o 4(w? +w?)2lo 4w

A.6. Localizacion en tiempo y frecuencia

Se tiene que verificar si existe un € tal que

()] < COA+t)) " ,e>0
(W) < CA+w)™ " ,e>0

para una funcién
¢(t) = 2w1(1 + (Ult)e_wlt — 2wle—w1t/2

Se vio en la seccién A.3 que

t
¥ (8)] < 4wy (1 + Wli) e /2,
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(A.22)

(A.23)

(A.24)

(A.25)

(A.26)

(A.27)

(A.28)

(A.29)
(A.30)

(A.31)

(A.32)
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Entonces, si probamos que existe € > 0 tal que

t
4wy (1 + w1§) et2 < O (1+ t)_l_e, Vt>0, (A.33)

queda demostrada la desigualdad (A.32).
Ahora bien, probar la desigualdad (A.33) es equivalente a probar que existe € > 0 tal que

t
4wy (14 1)1 (1 + w1§) e t2 < O Vit > 0. (A.34)

Dado que lim;_, ;o 4wy (1 + 15)”E (1 + wlé) e~w1t/2 = (), dado & > 0 fijo, existe T > 0
tal que

t
4w (1 + t)1+6 (1 + W1§) e‘“’lm < (50, Vit > T, (A.35)

cualquiera sea € > 0.

Por otra parte, la funcién h (t) = dw; (14 ¢)'* (1 + w; £) =1/ es continua en el inter-
valo [0, M]; luego alcanza los extremos absolutos en ese intervalo, es decir existe ¢, € [0, T
tal que

h(t) < h(ty), Ytel0,T]. (A.36)

Si tomamos ahora C' = méx {dy, h (tpr) }, resulta la desigualdad (A.34) cualquiera sea
¢ > 0. Hemos probado entonces (A.33), cualquiera sea ¢ > 0, ¢t € [0, +00).
Probemos ahora la desigualdad (A.33). En este caso,

’@E(w)‘ wi|wl
(W? + w?) (W? + 4w?)
wilw|
(W? + w?) (w? + w?)"/?
wilw]
(1 +w2)*?’

1/2

IN

(A.37)

< puesw; > 1.

Demostraremos entonces que existe € > ( tal que

w?|w| K
(1+w?2)?? 7 (14 |w|)' ™

Probar la desigualdad (A.38) es equivalente a probar que existe € > 0 tal que

Vwe R. (A.38)

wilw|

(14w
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wi|wl

Ahora bien, el lim,|—o (1 + |w\)1+E (14w2)72

6,0<e< .
Entonces, si fijamos 9; > 0, existe 2 > 0 tal que

= 0si 1+ € < 2, es decir cualquiera sea

(14 |w)'* <0y, silw| > Q. (A.40)

(14 w?)*?

wilw|
(14w?)?/2

Por otra parte, la funcién g (w) = (1 + |w|)'* es continua en [—2, 2]. Por lo

tanto, existe w); tal que

g(w) <g(wy), Vwe[—Q,9Q]. (A.41)

Tomando K = méax {41, g (war)}, queda probada la desigualdad (A.39) y, por lo tanto,
la desigualdad (A.38), cualquieraseaw € Ry e € (0, 1).



Apéndice B

Analisis de filtros simétricos de
diferenciado y de promedio deslizantes,
construidos con filtros balanceados a
capacitores conmutados.
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En este apéndice se presenta con detalle el andlisis de dos de las estructuras de capacitores
conmutados que realizan las operaciones discretas descritas en el Cap. 4, para una escalera
de filtros de Haar.

B.1. Analisis de un circuito de promedio deslizante

La Ec. 4.25 describe la obtencion del coeficiente 2 de aproximacion para la escalera
de filtros propuesta en el Cap. 4. Se muestra con detalle el andlisis de como realizar esta
ecuacion con un filtro de capacitores conmutados.

Se tiene el circuito ya propuesto en el Cap. 4 que se repite por comodidad en la Fig. B.1,
al que se excita con una secuencia de relojes como la descrita en la Fig. B.2. Se realiza el
andlisis para cuatro ciclos de ¢;. Se consideran relojes ideales: ¢1 = ¢1., P4X1 = P4 X,

Gy = b1y p4Xy = pAX].

¢4X16

Vi 5—/ — Vout P
$4Xo
(;52 d)le C2
$4X1
Vinid
mi Vos +_@ Vmid
P4X1

¢ ¢
1 e
' @ pax,
Vin N
O—j }7 — VoutN
2

¢4X16

Fig. B.1: Circuito que realiza un filtrado por aproximacion en dos niveles, para obtener el coeficiente
C As. El diagrama de tiempos de los relojes necesarios se muestra en la Fig. B.2. La relacion de
capacitores de este circuito es de (C1/C2=0.5).
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e LITTLITTL

Fig. B.2: Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. B.1.

Primer ciclo: ¢, ¢o, 94X, p4 X5=1010

En este ciclo de conmutacion, la rama superior del circuito hace un primer muestreo de
la sefial de entrada en el capacitor C';, mientras que la segunda carga un valor CD en el
capacitor C]. Los capacitores Cy y C) se “limpian” a un valor CD conocido, tal como se

muestra en la Fig. B.3.
o]
Vi IOD—H—O os ,D@p—o Vout P

sz?i—{ }—OVOS ’DO«'—O VOUt N
a1

Fig. B.3: Circuito equivalente para el primer ciclo, con ¢1, ¢2, p4 X1, p4X2=1010

Asi,
qc, = (‘/znpl - ‘/os)ol
gor = (Vimia — Vos)C} (B.1)
mientras que

dc, = (Vmid_‘/os)c2
goy = (Vimia — Vos)Cy (B.2)
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donde V, es la tension a la salida del Operacional inversor con su salida y entrada cortocir-

cuitadas, V/,,;4 es el valor de CD en que vienen montadas las sefales a procesar (tipicamente
VDD/2).

Segundo ciclo: ¢, @2, p4.X1, p4X5=0101

En el segundo ciclo, el circuito resultante es el que se aprecia en la Fig. B.4. Para este
circuito, la tension en el nodo intermedio de cada rama queda clavada en V,,, y en la rama
superior

qcy = (Vinia — Vos)Ch (B.3)

lo que significa que se produce una transferencia o déficit de carga en este capacitor con
respecto a la carga que tenia en el ciclo anterior, igual a

AqC’l = (‘/;npl - Vmid)Cl (B4)
Este déficit de carga en '} implica que el mismo ha sido absorbido por C5, asi que ahora
dc, = (szd - ‘/;)5)02 + (‘/znpl - Vmid)Cl (BS)
C1
Vinid O_{ }—<>>Q<p—o Vout P
Ca

[
H
[
H
Gy
Vin N »DQ‘ VoutN

¢

Fig. B.4: Circuito equivalente para el segundo ciclo, con ¢1, ¢o, p4X1, p4X2=0101

Entretanto, en la rama inferior, se toma una segunda muestra de la sefal de entrada
qc; = (VinlNa — Vos)C (B.6)
lo que significa que se produce un cambio de carga en este capacitor
Aqer = (Vinia — VinN2)C} (B.7)
Este cambio de carga en C] ha sido entonces absorbido por C%, asi que ahora

qcy = (szd - ‘/;nN2)Ci + (Vmid - V;)s)cé (BS)
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Tercer ciclo: ¢, @9, p4 X1, p4X5=1001

El circuito conmuta y se transforma ahora en el que se aprecia en la Fig. B.5. Nétese que
Cy y C) no se “limpian”, sino que mantienen la carga del ciclo anterior, mientras que C
toma una tercera muestra de la tension de entrada y C se carga a un valor CD conocido. Asi

gc, = (‘/znp?) - ‘/os)cl

dc; = (szd - %s)ci (B.9)
C1
\%6 IOD_{ }_O os <>Q<.—o Vout P
Cy
|
I
G

sz?i—{ }—OVOS %’—O Vm”:N
c!

1

Fig. B.5: Circuito equivalente para el tercer ciclo, con ¢1, ¢, p4 X1, p4X2=1001

Cuarto ciclo: ¢, 9o, p4.X1, 94 X5=0101

De nuevo, el circuito conmuta a la configuracién de la Fig. B.4. En este ciclo, en la rama
superior
qoy, = (Vinia — Vos)C1 (B.10)

lo que significa que hay un cambio de carga en este capacitor
Ago, = (VinPs — Vinia)Ch (B.11)
Esta diferencia de carga se aloja en CY, por lo que

qc, = (Vmid - ‘/OS)CZ + (‘/;npl - Vmid + ‘/;nPS - Vmid)Cl
= (Vinia = Vos)Ca + (Vin Py + Vin P5)Cy (B.12)

e~

donde V;,, P, es la muestra de la tension de entrada desprovista de su valor de tensiéon CD
Vmid'
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Por un andlisis similar, puede comprobarse que en la rama inferior, para este ciclo

qcé = (led — ‘/()S)Cé _'_ (szd - ‘/ZTLN2 + vmid - ‘/;nN‘l)C{
= (Vinia — Vo) Ch — (Vin Ny + Vi N,)C (B.13)

Sabiendo que C; = O y Cy = Cf, y que

qc
VC'2 - outP_ V;)s ==

Cy
qcs
Vg = VourlN — Vs = 05 (B.14)
se tiene a las respectivas salidas de cada rama
VourP = Vis = Viia = Vos + (Vi P1 + Vin P2)(C1/C3)
Vour P = Vinia + (Vin PL + Vi 22)(C1/C2) (B.15)
y —_— —_ N —
Vour N = Vinia — (+Vin Na + Vi N4 ) (C1/ Ch) (B.16)
Puesto que la salida es balanceada
Viut = Vour P = VourN = (Vi Pr + Via Py + Vi Na + Vi N1)(C1/C) (B.17)
y si se cortocircuitan V;,, Py V;, N a una misma tensién V;,,, entonces
Vout = VourP = VourN = (Vin1 + Vinz + Vinz + Vina) (C1/Ch) (B.18)

que es equivalente a la Ec. 4.25, cuando (C/C5)=0.5.

B.2. Analisis de un circuito de diferenciado deslizante

La Ec. 4.34 describe la obtencién del coeficiente 4 de detalle para la escalera de filtros
propuesta en el Cap. 4. Se muestra con detalle el andlisis de como realizar esta ecuacién con
un filtro de capacitores conmutados.

Se tiene el circuito ya propuesto en el Cap. 4 que se repite por comodidad en la Fig. B.6,
al que se excita con una secuencia de relojes como la descrita en la Fig. B.7. Se realiza el
andlisis para ocho ciclos de ¢;. Se consideran relojes ideales: ¢ = @1, P4X7 = P4 X 4.
Puesto que ¢ = ¢1 y $4X» = $4X1, los mismos no se muestran en la tabla de conmutacio-
nes por comodidad de notacion. Las tensiones de entrada se suponen balanceadas. Es decir:
Vin = VinP = Vin N
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¢4Xle
o1+ .

Vinf _—

- | O b2
Vi ]OV—/ —e Vout P
$4Xo
(;52 d)le C2

$p4X1
Vinid v, +_@ v
mid
$4X1

b2/ d1e
' ) pax,
VinN
o— —q Vout N
d1+ }7 P2 K

¢4X16

Fig. B.6: Circuito que realiza un filtrado por detalle de dos niveles, para obtener el coeficiente cDy.
La relacion de capacitores es C /C2=0.5 y el diagrama de tiempos de los relojes necesarios se muestra
en la Fig. B.7.

¢ LU L

o (LT
orxe LI L
ot THL UL
G- AL

Fig. B.7: Secuencia ideal de relojes para conmutacién del circuito de la Fig. B.6.
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Primer ciclo: ¢, p4 X1, o1+, p;—=1110

Se realiza el anélisis sobre la rama positiva o superior. La rama inferior sigue un proceso
idéntico. El valor de los relojes del primer ciclo transforma el circuito en el que se observa
en la Fig. B.8. Este circuito realiza un primer muestreo de la tensién de entrada, a la vez que
“limpia” el capacitor Cy de valores anteriores de cdlculo que se hayan acumulado en él. Se
hallan para este ciclo las siguientes relaciones de transferencia de carga ¢ en los capacitores
C} y Cy de la rama superior:

dc, = (‘/mpl - %s)cl
qgc, = (Vinia — Vos)Co (B.19)

donde V, es la tension a la salida del Operacional inversor con su salida y entrada cortocir-
cuitadas, V/,,;4 es el valor de CD en que vienen montadas las sefiales a procesar (tipicamente
V' DD/2). Se observa como se toma una primera muestra de V;,, P, mientras que el valor de
carga en (5 queda determinado por dos valores de tensién constantes. Lo mismo ocurre en
la rama simétrica inferior, con la diferencia de que la tensién muestreada en C; es V;,, N;.

C1

‘/111]03—{ }—o os »D(}»—o Vout P

Ca
Vmi
d

Fig. B.8: Circuito equivalente para el primer ciclo, con ¢1, $4 X7, ¢1+, 1 —=1110.

Segundo ciclo: ¢, p4.X1, o1+, p1—=0000

El circuito conmuta a su modo de evaluacion y se transforma en el de la Fig. B.9. La
tension en el nodo intermedio queda clavada en V,,. En '} entonces

4y = (Vinia = Vos)C1 (B.20)
Lo anterior significa que se ha producido una transferencia o diferencia de carga
Aqey = (Vin Py = Vioy = Vinia + Vi) Gt = Vin P1CY (B.21)

donde V;,, P, es la tension de entrada desprovista de su valor de tensiéon CD V4. Esta dife-
rencia de carga ha tenido que alojarse en el capacitor Cy, por lo que ahora su carga es

dc, = (Viia — Vis)Ca + Vin PLCy (B.22)
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C1
Vinid O_{ }—4>><}o—o Vout P

Fig. B.9: Circuito equivalente para el segundo ciclo, con ¢1, p4 X1, ¢1+, $p1—=0000.

Asi, la tension en C5, es en este ciclo de conmutacion

Ve, = VouP — Vipy = qci = Vipia — Vis + Vin PL(C1 [ C) (B.23)
2
y por lo tanto .
Vout P = Vipia + Vin PL(C1/Ch) (B.24)

Un andlisis similar, en la parte inferior del circuito, conduce igualmente a que
Vour N = Vipia + Vi N1(C1/C2) (B.25)

en este ciclo de conmutacion.

Tercer ciclo: ¢, 94X, p1+, p1—=1010

El circuito conmuta al de la Fig. B.10. Aqui 'y no se limpia sino que mantiene la carga
acumulada en el ciclo anterior. En C'; se tiene ahora

qcy = (VinPo — Vos)C4 (B.26)

es decir, se toma una segunda muestra de la tensién V;,, P. Entretanto, la rama inferior toma
una segunda muestra de V;,, V.

Ch

Vln]oj—{ }—o os o VoutP

Co

}7

Fig. B.10: Circuito equivalente para el tercer ciclo, con ¢, p4 X1, ¢1+, p1—=1010.
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Cuarto ciclo: ¢, 94 X1, ¢1+, 91 —=0000

El circuito de nuevo conmuta al estado de evaluacién de la Fig. B.9. Puesto que se en el
ciclo anterior se ha mantenido el valor de carga en (%, y ahora por la rama superior

Age, = (Vi = Vog = Vinia + Vos)C1 = Via BCh (B.27)
entonces
Gy = (Vimia — Vos)Ca + (Vi P+ Vi P2) Ch (B.28)
y la tensién en C' es
Ve, = VourP — Voy = qci = Vinia — Vos + (Vin Pr + Vin P2) (C1/C5) (B.29)
2

y por lo tanto
Vout P = Vinia + (Vin P + Vi P2) (C1/ Co) (B.30)

mientras que, por un proceso similar, para la rama inferior
Vour N = Vipia + (Vin N1 + Vin N2) (C1/Ca) (B.31)

en este ciclo de conmutacion.

Quinto ciclo: ¢, 94X, 1+, 91 —=1001

Se vuelve al estado de muestreo en C; y de mantenimiento en Cs. Nétese, sin embargo,
que ahora es ¢;— el que conmuta. Esto significa que en este ciclo las muestras negativas
se toman por la rama superior, mientras que por la rama inferior se toman las positivas. Es
decir, el circuito resultante para la rama superior es el mismo de la B.8, pero la tensién de
entrada es ahora V;,, N. Asi, se tiene que

gc, = (VinINg — V,5) Gy (B.32)

o0 sea, le tercera muestra de V;,, N, mientras que en la rama inferior se toma la tercera muestra
de V;,, P.

Sexto ciclo: ¢, 94 X1, 1+, p1—=1001
Se evalda de nuevo. Asi, para la rama superior
Age, = (VinNs = Vi = Viia + Vs )Cr = Viu N3Gy (B.33)

por lo que ahora

——~—

ey = (Vinid — Vis)Cs + (Vin Py + Vin Py + Vin N3)Ch (B.34)
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y por lo tanto

Vot P = Vinia + (VrPr + Vin Py + Vin N3 ) (C1/Ch) (B.35)

mientras que en la rama inferior

Vout N = Vi + Vin Ny + Vir Ny + Vi P5)(C1 /Cs) (B.36)

Ciclos séptimo y octavo

Se repiten los ciclos quinto y sexto, con el mismo procedimiento. Al final de los mismos,
en la rama superior

Vour P = Vinia + (Viu Py + Viu Py + Vin Ny + Vi N2)(C1/C) (B.37)
mientras que en la rama inferior
VourN = Vyid + Vi Ny + Viu No + Vi Py + Vi P2)(C1/Co) (B.38)

En este instante, la tension de salida

‘/out = ‘/outp_‘/outN

= (VinPy + Vin Po + Vin N3 + Vin Ny — Vie N1 — Vi Ny — Vin Py — Vi 1) (C1/C)
= (Vi1 + Vina — Vinz — Vi) (C1/C5) (B.39)

que es equivalente a la Ec. 4.34, cuando (C,/C5)=0.5.

De la misma manera, pueden analizarse los circuitos para los coeficientes 3 y 5. La se-
cuencia serd producto tnicamente de los diferentes diagramas de tiempos de los relojes apli-
cados (Fig. 4.52), con las diferencias de escala ya indicadas en el Cap. 4, para las relaciones
de capacitores usadas.
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