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Resumen 

En la medición de señales eléctricas, cuando sus magnitudes son muy pequeñas, el ruido presente 

en el sistema puede llegar a ser de varios órdenes de magnitud, de tal forma que no permite 

recuperar la información de la señal original. Una estrategia empleada en estos casos es el uso de 

Amplificadores Lock-in. Estos equipos de instrumentación son muy empleados en laboratorios 

académicos y de investigación. Los equipos comerciales de amplificadores Lock-in son costos, debido 

a su libertad de ajustes y opciones que ofrecen, sin embargo, su principio de funcionamiento es en 

cierta medida simple y su implementación dentro de ciertos límites es factible. En este trabajo se 

presenta el funcionamiento de las etapas que conforman un amplificador Lock-in, así como sus 

elementos para un diseño basado en un procesamiento analógico. 
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Nomenclatura 

 

Símbolo  Significado 

𝛼 Factor de ajuste del filtro de salida 

∆𝑓𝐿  Intervalo de amarre del PLL 

𝜃𝑇 , 𝜃1 𝑦 𝜃2  Valor total, mínimo y máximo del ajuste de fase 

𝜙𝑖𝑛 Fase de la señal de entrada 

𝜙𝑟𝑒𝑓 Fase de la señal de referencia 

DSP Procesamiento digital de señales 

𝑓−3𝑑𝐵 Frecuencia en −3 𝑑𝐵 

𝑓𝐵𝑊  Ancho de banda del PLL 

𝑓𝑐  Frecuencia de corte 

𝑓𝑖𝑛  Frecuencia de la señal de entrada 

𝑓𝑛 Ancho de banda del ruido 

𝑓𝑜, 𝑓𝐿𝑚𝑖𝑛  y 𝑓𝐿𝑚𝑖𝑛  Frecuencia central, mínima y máxima del VCO 

𝑓𝑝 Frecuencia del polo 

𝑓𝑟𝑒𝑓  Frecuencia de la señal de referencia 

𝑓𝑧  Frecuencia del zero1 

𝐻𝐿𝑃(𝑗𝑓) Función de transferencia del filtro paso bajas 

𝐻𝐿𝑃_𝑚𝑎𝑥  Máxima ganancia del filtro paso bajas 

|𝐻𝐿𝑃| Magnitud de la función de transferencia 

𝐾𝐷 Sensibilidad del comparador 

𝐾𝑂 Sensibilidad del VCO 

𝐾𝑉  Factor de ganancia 

𝑛 Orden del filtro de salida 

OPAM Amplificador Operacional 

PLL Circuito de amarre en fase 

PSD Detector sensible a la fase 

𝑄 Factor de calidad del filtro paso banda 

VCO Oscilador controlado por voltaje 

𝑉𝐷𝐷 Voltaje de polarización 

𝑣𝑖𝑛(𝑡) Señal de entrada 

𝑣𝑚𝑖𝑥(𝑡) Respuesta del mezclador de señales 

𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡) Señal de referencia del mezclador de señales 

𝑉𝑡𝑟𝑒𝑠ℎ Voltaje de umbral 

 

                                                             
1 El término zero es ampliamente usado en el ámbito de control para referirse a las raíces del numerador de 
una función de transferencia. 
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Introducción 

En el ámbito de la instrumentación existen diversos métodos para recuperar o medir señales que 

están inmersas en ruido. Estas señales, que generalmente provienen de sensores, se convierten en 

variables eléctricas con amplitudes muy pequeñas, llegando a tener en algunos casos niveles de 𝑛𝑉. 

Como es de esperarse, estas señales se amplifican para ser manipuladas en procesos posteriores o 

para ser medidas por algún instrumento. En este punto, en principio, la elección de un amplificador 

de instrumentación es importante, debido a que estos circuitos agregan una cantidad de ruido a la 

señal. Tomemos como ejemplo una señal senoidal de 20 𝑛𝑉 a 50 𝑘𝐻𝑧 que se desea amplificar 1000 

veces. Un buen amplificador de instrumentación permite una amplificación de 60 𝑑𝐵  con un ancho 

de banda de 1 𝑀𝐻𝑧 y presenta un ruido de entrada menor de 4 𝑛𝑉√𝐻𝑧.  Con base en estas 

especificaciones, la señal amplificada es igual a 20 𝜇𝑉 más una componente de ruido de 40 𝑚𝑉 RMS 

que se obtiene de  4 𝑛𝑉√1 𝑀𝐻𝑧 × 1000. Con este resultado, es claro que la señal de interés tiene 

una amplitud menor en comparación con el ruido generado; por tanto, para recuperar la señal, tal 

vez antes de amplificar, sea necesario un proceso de filtrado. Si consideramos un filtro paso banda 

con un ancho de banda 𝐵𝑊 = 500𝐻𝑧 con una frecuencia central 𝑓𝑜 = 50 𝑘𝐻𝑧, el factor de calidad 

de filtro es igual a 𝑄 = 𝑓𝑜/𝐵𝑊 = 100 el cual en una implementación analógica no es fácil de 

obtener (Franco, 2015). Sin embargo, aún con esto, la componente de ruido después de amplificar 

es igual a 89 𝜇𝑉, que se desprende de  4 𝑛𝑉√500 𝐻𝑧 × 1000 . Como se observa, aun con el filtrado, 

el ruido es mayor que la señal. 

En los casos en donde el ruido sobrepasa a la señal, una operación de un filtrado convencional no 

es suficiente para extraer la información de interés, por tanto, es necesario adoptar técnicas 

especiales entre las que se encuentran: a) los amplificadores Lock-in ya sean Analógicos o digitales, 

b) Promedio de las señales, c) autocorrelación y correlación cruzada entre otros. Todas estas 

técnicas, aunque de procedimientos diferentes, tiene como base fundamental reducir, tanto como 

sea posible, el ancho de banda del ruido. 

El presente trabajo se centra en la primera de las técnicas mencionadas, es decir los amplificadores 

Lock-in. El amplificador Lock-in es un instrumento que se utiliza para extraer señales muy pequeñas 

inmersas en entornos contaminados con altos niveles de ruido. Los fundamentos y aplicaciones 

generales del amplificador Lock-in se pueden revisar en (Bhagyajyoti et, 2012), (Libbrecht et al, 

2003), (Munroe, 1975), (Scofield, 1994) y (Zurich Instruments, 2016). Este tipo de amplificador se 

puede dividir en dos grupos: Amplificadores Lock-in Analógicos y Amplificador Lock-in Digitales. En 

los primeros, el canal de procesamiento de entrada es analógico, en tanto que el canal de salida 

puede o no incluir alguna etapa digital.  En el segundo caso el procesamiento de entrada y salida del 

amplificador es de tipo digital, sobresaliendo el uso de circuitos de procesamiento digital de señales 

o DSP (del inglés Digital Signal Processing). Generalmente en el procesamiento de señales, un DSP 

presenta un mejor desempeño que su contraparte analógica, lo que en principio lo convierte en una 

primera opción para cualquier usuario; sin embargo, los procesadores analógicos ofrecen otras 

ventajas en el área de instrumentación de bajo ruido, debido a que tienen una mejor estabilidad 

cuando se emplean en lazos de control, y finalmente ofrecen una mayor velocidad de 
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procesamiento, cuando es necesario mantener reducidas las constantes de tiempo durante la 

respuesta efectiva del sistema. Sin embargo, cabe mencionar que, con los avances técnicos en el 

procesamiento digital, la brecha entre ambos tipos de amplificador se está reduciendo.  

Definición del problema 

Hoy en día, los amplificadores Lock-in comerciales ofrecen varias opciones poderosas, pero en 

muchos casos, estas opciones son de utilidad secundaria. En otros casos no es posible incluir, por 

razones obvias, estos instrumentos en un prototipo (De Marcellis et al, 2007). Por supuesto, hay 

muchos datalogger comerciales, tarjetas DSP y microcontroladores para implementar 

amplificadores Lock-in, pero esto requiere tener conocimientos en varias áreas de la ingeniería 

como informática, electrónica digital y procesamiento de señales digitales, por mencionar algunos 

(Dorrington and Kunnemeyer, 2002), (Bengtsson, 2012), (Hofmann et al, 2012). Por otra parte, hay 

algunas propuestas basadas en la electrónica analógica, pero es usual que sólo informen el diseño 

general como en (De Marcellis et al, 2007), (Gabal et al 2010) y (Liu and Zhang, 2012). En el presente 

informe se describe un procedimiento de diseño para implementar un amplificador Lock-in. El 

procedimiento se basa en la filosofía de diseño de la electrónica analógica. El documento describe 

los fundamentos y diseños de cada una de sus partes. 

Entorno actual 

Una de las líneas de desarrollo del Grupo de Electrónica del ICAT es la implementación de 

instrumentación científica, en donde se resalta el desarrollo de instrumentación basada en una 

filosofía de diseño analógico, de estos se pueden mencionar dos trabajos que están relacionados 

con el desarrollo de un sistema de detección del movimiento de una platina sujeta a un sistema 

basado un motor piezoeléctrico (Castillo, 2008) y (Castillo, 2009). En este desarrollo se tuvo un 

primer contacto con amplificadores Lock-in. 

Relevancia y limitaciones 

El trabajo ofrece información sobre la teoría de Amplificadores Lock-in analógicos, procurando 

resaltar los puntos más esenciales de su funcionamiento, en donde además se expone la 

implementación de cada una de las principales etapas de este tipo de instrumento, dejando claro 

que existen diversas opciones para su desarrollo. El informe permite un diseño con base en un 

conjunto de parámetros que permite calcular cada uno de los elementos que son parte de cada 

etapa del amplificador Lock-in. Por otra parte, se exponen los resultados obtenidos a partir de un 

arreglo general armado en tarjetas prototipo. La razón por la que el circuito se expone de esta forma 

radica en resaltar la implementación a través de una aplicación sencilla. Es claro que el desarrollo 

de un instrumento más elaborado requiere de un conocimiento especializado en función del área 

en donde se desea emplear. El trabajo pretende apoyar el desarrollo de este tipo de instrumento 

para su inclusión en la implementación de prototipos más elaborados. La información que se 

desprende de este trabajo tiene su aplicación en el área de instrumentación científica y fortalece el 

desarrollo tecnológico de nuestra institución. 
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Método 

El método de diseño se realiza con base en circuitos integrados analógicos. Los circuitos integrados 

considerados en este desarrollo son amplificadores operacionales u OPAM (del inglés Operational 

Amplifier), multiplicadores analógicos y conmutados, así como un circuito de amarre en fase o PLL 

(del inglés Phase-Locked-Loop). Los amplificadores operacionales se emplean para el diseño de 

filtros activos, circuitos de corrimiento de fase y etapas de amplificación. Los multiplicadores se usan 

en la implementación de un mezclador de señales. El circuito PLL se utiliza para garantizar la 

sincronía de señales. 

Objetivo y resultados esperados 

1. Explicar el funcionamiento de un amplificador Lock-in y su aplicación en la recuperación de 

señales de muy baja amplitud en ambientes contaminados con altos niveles de ruido. 

2. Mostrar algunas opciones para la implementación de sus etapas básicas con base en un diseño 

analógico. 

3. Se presenta los resultados obtenidos a partir de una implementación en tarjetas prototipo. 

Organización del informe 

En el capítulo 1, la estructura del amplificador Lock-in se divide en etapas y se presenta el papel que 

realiza cada una durante el procesamiento de señales. En este capítulo se expone el principio en 

que se basa el funcionamiento del amplificador Lock-in y se discute en lo general su implementación 

a partir de una filosofía de diseño analógico.  

Los circuitos para el desarrollo del amplificador se presentan en el capítulo 2. Este capítulo aporta 

las configuraciones y sus ecuaciones de diseño, además de profundizar sobre los parámetros 

necesarios que se deben considerar para su implementación física.  

El capítulo 3, ofrece un ejemplo de diseño, en donde a partir de un conjunto de parámetros se 

determina el valor de cada componente asociado con cada circuito que interviene en el amplificador 

Lock-in.  

El circuito armado y bajo prueba, se presenta en el capítulo 4, en donde se muestran los 

oscilogramas obtenidos en el proceso de validación del Lock-in. En este capítulo se da información 

técnica adicional del ajuste de los instrumentos que se incluyeron en la prueba. También se explica 

bajo qué condiciones se validó el circuito. 

Después del capítulo 4, se presentan las conclusiones que se obtuvieron del informe y se ofrecen 

algunos comentarios que se consideran pertinentes tomar en cuenta en la implementación. El 

informe incluye un anexo en donde se presenta la primera página de la hoja de datos de los circuitos 

considerados en el presente trabajo. Por último. al final de informe se presentan las referencias 

pertinentes. 
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1. Estructura de un amplificador Lock-in 

El funcionamiento general de un amplificador Lock-in se basa en el esquema básico de un 

demodulador de AM, en donde la señal de interés corresponde con la envolvente de una señal 

portadora, que generalmente es de una frecuencia mayor que la de la señal original.  En la figura 1 

se muestra el diagrama de bloques de un amplificador Lock-in.  

 

Figura 1. Diagrama de bloques de un amplificador Lock-in. 

El arreglo se compone de un canal de referencia que se asocia con la señal portadora o de referencia 

𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡), un canal de entrada en donde se aplica la señal de interés 𝑣𝑖𝑛(𝑡) que está modulada con 

una frecuencia similar a la de 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡), un circuito detector de fase compuesto de un mezclador de 

señales y un filtro activo paso bajas, que puede incluir además una etapa de amplificación. 

1.1 Canal de entrada 

Dependiendo de la aplicación, en esta etapa se puede usar un amplificador para dar una mayor 

ponderación a su señal 𝑣𝑖𝑛(𝑡) para su procesamiento posterior. Nuevamente se resalta que la señal 

𝑣𝑖𝑛(𝑡) ya está modulada en amplitud. En algunos casos es opcional el uso de filtros de supresión de 

banda centrados en la frecuencia de la línea de 60 𝐻𝑧 o en su armónico de 120 𝐻𝑧. De igual forma 

a fin de reducir en lo posible los efectos debidos a las señales de ruido de alta frecuencia se puede 

usar además un filtro paso banda o un filtro paso baja. La frecuencia de diseño, central o de corte, 

que caracteriza a estos filtros generalmente corresponde con la frecuencia de la señal 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡). 

Los filtros de supresión de banda se pueden diseñar con una 𝑄 o factor de calidad moderado. El 

factor de calidad es la razón entre su frecuencia central 𝑓𝑜  y su ancho de banda 𝐵𝑊. En 

(PerkinElmer, 2000) se menciona que 𝑄 puede ser unitaria, sin embargo, se aclara que este valor 
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tiene como desventaja introducir una atenuación significativa y un corrimiento de fase alrededor de 

la frecuencia central. Por otra parte, en el caso de un filtro paso banda, el valor de 𝑄 puede ser 

relativamente alto (mayor a 5) y dependerá de la calidad con la que se produzca la señal de 

referencia. Es importante resaltar que estos filtros ayudan, pero el trabajo de la extracción de la 

señal original se llevará a cabo en un proceso posterior. Por otro lado, es importante mencionar que 

el diseño de filtros paso banda se complica conforme se incrementa la frecuencia central, debido a 

las características adecuadas que deben de cumplir los amplificadores operacionales. En (Franco, 

2015) y (Mancini, 2002) se presentan análisis interesantes sobre filtros activos, así como 

información adicional sobre la respuesta dinámica de los OPAM. 

1.2 Canal de referencia 

En este canal se procesa la señal de referencia 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡) que permitirá la demodulación de 𝑣𝑖𝑛(𝑡).  La 

señal de referencia se obtiene de una fuente externa o bien de algún oscilador interno. El 

procesamiento que recibe 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡), se enfoca en ajustar su fase con respecto a 𝑣𝑖𝑛(𝑡). Para este 

propósito se usa un filtro activo de corrimiento de fase.  Es importante mencionar que, dependiendo 

del detector de fase usado en la siguiente etapa, la señal que se obtiene al final del canal puede ser 

de tipo senoidal, cuando se usa un multiplicador analógico como detector de fase, o puede ser una 

señal digital cuando el detector de fase se basa en interruptores analógicos. Por tal motivo, en el 

último caso después de que la señal pasa por el corrimiento de fase, el canal puede incluir algún 

esquema de detección de cruce por cero para generar una señal digital que esté sincronizada y en 

fase con 𝑣𝑖𝑛(𝑡). Esto se puede implementar a través de comparadores con histéresis para evitar 

disparos en falso que pueden ocurrir si el umbral de comparación se contamina con ruido; sin 

embargo, aun y cuando esto ofrece resultados aceptables, la señal que se genera es posible que no 

permita mantener un ciclo de trabajo apropiado.  

Una alternativa interesante es el uso de un circuito PLL que internamente tiene un oscilador 

controlado por voltaje o VCO (del inglés Voltage Controller Oscillator). En condiciones adecuadas de 

operación, la frecuencia y fase de VCO se sincroniza con la señal que recibe el PLL. Este circuito se 

caracteriza por una apreciable inmunidad al ruido. Por esta razón se emplea en el área de 

comunicaciones para recuperar la portadora de una señal de AM, aunque la inmunidad que ofrece 

es menor en principio que la observada en un amplificador Lock-in. Por otro lado, a diferencia de un 

comparador con histéresis, el PLL requiere de un diseño más elaborado, por lo que su manejo no es 

inmediato. Un estudio excelente sobre la teoría del PLL se presenta en (Best, 2003); sin embargo, 

en (Franco, 2015) y (Horowitz and Hill, 2015) se ofrecen introducciones bastante aceptables sobre 

la teoría de este circuito.  

1.3 Detector de fase 

El detector de fase o PSD (de sus siglas en inglés Phase-Sensitive Detector) está compuesto por un 

mezclador de señales y un arreglo de filtros activos. El mezclador puede ser de tipo analógico o 

digital y en esencia obtiene el producto de las señales que recibe. Los filtros activos generalmente 

están configurados como paso bajas y pueden ser implementados con diversas configuraciones. La 
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parte principal de un amplificador Lock-in es el mezclador de señales.  En la implementación 

analógica, los mezcladores más usados son el multiplicador analógico y el mezclador conmutado. En 

el primero, su no linealidad es su principal desventaja, aunque el ajuste es otra desventaja en 

algunos casos. La no linealidad reduce la capacidad del Lock-in de soportar gran cantidad de ruido. 

Por otro lado, el mezclador de tipo conmutado se usa extensamente en los Lock-in analógicos 

comerciales. En estos mezcladores, una señal digital controla los interruptores que muestrean la 

señal principal. En la figura (2) se representa un circuito mezclador de conmutación básico. En esta 

figura, 𝑣𝑖𝑛(𝑡) es la señal principal y 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡) es la señal de referencia. La señal de referencia es una 

onda cuadrada que, durante la primera mitad del periodo, enciende uno de los interruptores 

electrónicos y durante la segunda mitad enciende el otro. Su construcción es sencilla y permite que 

la frecuencia de referencia sea bastante alta y sólo está limitada por las características de 

conmutación de los interruptores analógicos. 

 

Figura 2. Circuito mezclador de conmutación básico. 

Este procedimiento es equivalente a multiplicar ambas señales. Con una frecuencia y fase 

adecuadas, el circuito funciona como un rectificador síncrono que se conoce como mezclador 

síncrono. De la onda cuadrada, la amplitud del pulso que activa los interruptores no es importante 

y sólo se toma en cuenta su frecuencia y fase. Como se mostrará más adelante, el control de 

frecuencia y el ajuste de fase se realizarán a través de un circuito PLL (del inglés Phase-Locked Loop) 

y un circuito de corrimiento de fase. 

En un mezclador síncrono, la frecuencia de la señal principal puede coincidir con la frecuencia 

fundamental o con cualquiera de los armónicos impares de la señal de referencia. El primer caso es 

lo más usual, sin embargo, el tercer armónico también se usa bastante. Para explicar cómo funciona 

el mezclador conmutado, se puede considerar que 𝑣𝑖𝑛(𝑡) es una señal sinusoidal con una frecuencia 

igual a la de 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡), pero de diferente fase. Con base en la serie de Fourier, el resultado del 

mezclador está compuesto por las sumas y diferencias de 𝑣𝑖𝑛(𝑡) y los armónicos de 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡), que 

incluyen además las sumas y diferencias de sus fases. Si consideramos sólo las frecuencias 

fundamentales, para simplificar el análisis, la respuesta del mezclador se muestra en (1a-c) 

𝑣𝑚𝑖𝑥(𝑡) =
2𝑉𝑚

𝜋
[𝐺𝑠𝑢𝑚 + 𝐺𝑑𝑖𝑓𝑓]                                                      (1𝑎) 

𝐺𝑠𝑢𝑚 = cos(2𝜋(2𝑓𝑟𝑒𝑓)𝑡 + 𝜙𝑖𝑛 + 𝜙𝑟𝑒𝑓)                                           (1𝑏) 

𝐺𝑑𝑖𝑓𝑓 = cos(𝜙𝑖𝑛 − 𝜙𝑟𝑒𝑓)                                                        (1𝑐) 
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En la ecuación (1a), 𝑉𝑚 es la amplitud de 𝑣𝑖𝑛(𝑡), en tanto que la amplitud de 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡) es la unidad. 

Cuando la condición 𝑓𝑖𝑛 = 𝑓𝑟𝑒𝑓  se cumple, la salida del mezclador incluye en su respuesta un 

componente de CD que es sensible a la fase, es decir, su valor promedio es una función de la 

diferencia de fases de sus señales de entrada. 

〈𝑉𝑚𝑖𝑥〉 =
2𝑉𝑚

𝜋
cos(𝜙𝑖𝑛 − 𝜙𝑟𝑒𝑓)                                                   (2) 

El valor promedio se puede extraer mediante un filtro paso bajas tal que su frecuencia de corte este 

por debajo de la frecuencia de referencia. La combinación del circuito mezclador seguida por el filtro 

paso bajas se conoce como detector sensible a la fase o PSD (del inglés Phase Sensitive Detector). 

En las aplicaciones del amplificador Lock-in, la frecuencia de corte del filtro es menor que la 

frecuencia fundamental 𝑓𝑟𝑒𝑓. El valor, en la ecuación (2), es máximo y proporcional a la amplitud de 

𝑣𝑖𝑛(𝑡) si la diferencia de fases, 𝜙𝑖𝑛 − 𝜙𝑟𝑒𝑓, es igual a cero. 

Por tanto, tomando en cuenta las condiciones anteriores, si la señal 𝑣𝑖𝑛(𝑡) se modula con alguna 

señal de baja frecuencia y esta modulación está inmersa en ruido, la salida del PSD es el promedio 

de las componentes tales que sus diferencias de frecuencias estén dentro del ancho de banda del 

filtro. Debido a que el valor promedio de una señal sinusoidal es cero, entonces el valor promedio 

en medio período de la señal portadora es igual al valor de la señal moduladora con una reducción 

apreciable de ruido en este intervalo de tiempo. Por último, el valor promedio se amplifica con algún 

OPAM de bajo ruido. En esta parte, la selección de una configuración inversora o no inversora 

dependerá si durante el proceso ocurrió algún cambio de signo.  

2. Desarrollo de las etapas  

En las siguientes secciones se discutirá la implementación de las etapas más relevantes de un 

amplificador Lock-in. Es importante aclarar que en este documento no se considera el amplificador 

ni el filtro del canal de entrada. La razón que motiva esto, se apoya en el hecho de demostrar el 

desempeño efectivo del Lock-in aun sin contar con los elementos mencionados. Los circuitos que se 

exponen a continuación son los siguientes: mezclador digital, filtro de salida, circuito de ajuste de 

fase y circuito PLL. 

2.1 Mezclador conmutado 

El AD630 de Analog Devices, es un circuito que permite implementar el mezclador de conmutación 

síncrono. Este circuito está compuesto por un arreglo de amplificadores operacionales y un 

interruptor que configuran un circuito multiplexor con ganancias fijas de ± 1 o ± 2 dependiendo de 

la conexión de las resistencias internas. Cuando el AD630 se utiliza como demodulador síncrono, 

tiene la capacidad de recuperar una señal muy pequeña inmersa en el ruido con una relación de 

100 𝑑𝐵. El circuito está optimizado para funcionar hasta 1 𝑘𝐻𝑧, pero la hoja de datos comenta que 

el circuito es útil para aplicaciones con frecuencias de hasta varios cientos de 𝑘𝐻𝑧.  En la figura 3, se 

presenta la configuración del circuito para una ganancia unitaria. En esta figura, los números entre 
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paréntesis corresponden con cada terminal del circuito. Las resistencias de 10 𝑘Ω y 5 𝑘Ω están 

ajustadas por un proceso laser sobre la oblea de silicio y establecen la ganancia del mezclador con 

una precisión del 0.05 %. Las resistencias de 2.5 𝑘Ω se utilizan para compensar la corriente de 

polarización. Si es necesario cambiar la ganancia del circuito, la hoja de datos muestra cómo hacer 

esto con tres resistencias externas. El voltaje 𝑉𝑡𝑟𝑒𝑠ℎ es el umbral que se utiliza cuando 𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑡) es 

una señal cuadrada unipolar. Si la señal de referencia es bipolar, la terminal (10) se puede conectar 

a tierra. En ocasiones las terminales (9) y (10) se pueden intercambiar cuando ocurre algún cambio 

de signo en el canal de entrada. 

 

Figura 3. Conexión del AD630 como demodulador síncrono con ganancia de ± 1. 

El AD630 cuenta con terminales para el ajuste de offset de modo común, así como para el ajuste de 

offset de modo diferencial. Tomando en cuenta esto, la configuración expuesta en la figura 3 se 

considera la más apropiada para su uso en un amplificador Lock-in. 

2.2 Filtro de salida 

El filtro de salida del PSD se implementa con varias secciones de primer orden conectadas en 

cascada en una configuración de paso bajas como se muestra en la figura 4.  

 

Figura 4. Arreglo de filtros de paso bajo de primer orden para el PSD. 
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Por supuesto, la implementación con la combinación de filtros de segundo orden, como son las 

topologías de Sallen Key, retroalimentación múltiple, variables de estado, entre otros, son posibles, 

pero es importante poner atención en la selección y precisión de sus componentes, para obtener 

algún tipo de aproximación como Butterworth, Bessel, etc. cuando el orden total del filtro aumenta. 

Por otro lado, el diseño del filtro paso bajas de primer orden es simple, y la selección de sus 

componentes se obtiene de la frecuencia de corte 𝑓𝑐  que generalmente se elige cuando la salida 

alcanza una magnitud de − 3 𝑑𝐵. Las ecuaciones (3) y (4) muestran la función de transferencia y la 

frecuencia de corte del filtro de varias secciones, donde el número de secciones se define como 𝑛 

que a su vez corresponde con el orden del filtro. 

𝐻𝐿𝑃(𝑗𝑓) =
1

(1 + 𝑗
𝑓
𝑓𝑐

)
𝑛                                                                   (3) 

𝑓𝑐 =
1

2𝜋𝑅3𝐶3
                                                                         (4) 

Es oportuno mencionar qué, en el arreglo de filtros, la frecuencia de corte de cada sección se desliza 

hacia la izquierda en el diagrama de Bode, por tanto, para garantizar que la ganancia al final del 

arreglo sea de − 3 𝑑𝐵, durante la frecuencia de corte sin importar el orden del filtro, es necesario 

calcular un factor de ajuste. Para tal propósito, la ecuación (3) se evalúa con una frecuencia 

𝑓 = 𝑓−3𝑑𝐵 y una ganancia |𝐻𝐿𝑃| = −3 𝑑𝐵. A partir de esto, la frecuencia de corte en función de la 

frecuencia de −3 𝑑𝐵 y el factor de ajuste se obtiene como lo muestran las ecuaciones (5) y (6). 

𝑓𝑐 =
1

𝛼
𝑓−3𝑑𝐵                                                                                      (5) 

𝛼 = √ √2
𝑛

− 1                                                                                    (6) 

Por otra parte, el diseño del filtro en términos del ancho de banda de ruido es más útil que en 

términos de la frecuencia de corte en −3 𝑑𝐵. Tomando esto en cuenta, la frecuencia de corte se 

elige a partir del ancho de banda de ruido 𝑓𝑛. El ancho de banda de ruido equivale a la frecuencia 

de corte de un filtro ideal, que transfiere la misma cantidad de ruido blanco que el filtro que se 

desea diseñar. Es decir, bajo este contexto la frecuencia −3 𝑑𝐵 es proporcional al ancho de banda 

de ruido, y la relación se puede calcular a partir de la ecuación (7). 

𝑓𝑛 = ∫ |
𝐻𝐿𝑃(𝑗𝑓)

𝐻𝐿𝑃_𝑚𝑎𝑥
|

2

𝑑𝑓                                                                       (7)

∞

0

 

En donde, 𝐻𝐿𝑃(𝑗𝑓) se define en (3) y 𝐻𝐿𝑃_𝑚𝑎𝑥 es la ganancia máxima del filtro. A partir de las 

ecuaciones (5) y (7), las relaciones 𝑓−3𝑑𝐵 𝑓𝑐⁄   y 𝑓𝑛 𝑓−3𝑑𝐵⁄  se tabula en la tabla 1 para el diseño de 

filtros de hasta 5° orden o de 5 secciones. 



13 
 

𝑛 𝑓−3𝑑𝐵 𝑓𝑐⁄  𝑓𝑛 𝑓−3𝑑𝐵⁄  

1 1 1.57 

2 0.6435 1.22 

3 0.5098 1.15 

4 0.4349 1.13 

5 0.3856 1.11 

Tabla 1.  

2.3 Circuito de ajuste de fase 

El ajuste de fase del amplificador Lock-in se realiza a través de dos circuitos, basado en 

amplificadores operacionales, en una configuración de corrimiento de fase que se conectan en 

cascada como se muestra en la figura 5.  

 

Figura 5. Circuito de ajuste de fase del amplificador Lock-in. 

La primera configuración de este circuito es una red de adelanto de fase que está en función de su 

frecuencia. La fase y frecuencia están definidas por las ecuaciones (8) y (9) respectivamente. 

𝜃1 = 𝜋 − 2𝑡𝑎𝑛−1 (
𝑓

𝑓1
)                                                             (8) 

𝑓1 =
1

2𝜋𝑅1𝐶1
                                                                      (9) 

El arreglo conectado en serie con la configuración anterior corresponde con una red de retraso de 

fase, que también está en función de la frecuencia. El comportamiento de la fase y la relación que 

guardan sus componentes con la frecuencia quedan establecidas por las ecuaciones (10) y (11).  

𝜃2 = −2𝑡𝑎𝑛−1 (
𝑓

𝑓2
)                                                             (10) 

𝑓2 =
1

2𝜋𝑅2𝐶2
                                                                  (11) 

La fase total 𝜃𝑇 del circuito se calcula como 𝜃1 + 𝜃2, y con base en esto es posible establecer en 

teoría un ajuste en el intervalo de -90° a +90°. Lo cierto es que el límite inferior se recomienda que 
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se mayor o igual que -80°. También es posible considerar sólo el circuito de retardo, sin embargo, 

con el arreglo de la figura 5 se tiene un mayor control de ajuste. 

2.4 Circuito PLL  

Como ya se mencionó, en un mezclador conmutado es necesario que la señal de referencia sea un 

tren de pulsos; sin embargo, debido a que es más fácil de ajustar una señal analógica que una digital, 

en el procesamiento analógico, el circuito de ajuste de fase fue diseñado para funcionar con una 

señal sinusoidal. Por esta razón, una vez ajustada la fase, la señal se procesa a través de un circuito 

que la convierte en una onda cuadrada y garantiza su sincronización con la señal principal 𝑣𝑖𝑛(𝑡). La 

teoría de un circuito PLL es muy extensa, por tanto, tomando en cuenta que la razón de cambio de 

la frecuencia de referencia es lenta dentro del intervalo de captura, en el informe sólo se presenta 

un procedimiento reducido de diseño. En la figura (6) se muestra el diagrama de conexión de 

CD4046 que es un PLL. Este circuito incluye dos comparadores de fase y un oscilador controlado por 

voltaje. 

 

Figura 6. Circuito PLL CD4046. 

El comparador I es una compuerta XOR y el comparador II se conoce como detector de fase-

frecuencia o PFD (del inglés Phase-Frequency-Detector). El circuito tiene una retroalimentación que 

comunica la salida del comparador seleccionado con la entrada del VCO. La salida del VCO a su vez 

se comunica con una de las entradas del comparador de fase. En la otra entrada se aplica la señal 

con la que se quiere obtener la sincronización. Un filtro pasivo conectado de forma externa, 

conocido como filtro de lazo, es quien forma la retroalimentación del PLL. 

Cuando el circuito funciona correctamente, la señal entrante y la salida del VCO se mantienen 

sincronizadas, es decir, ambas señales tienen la misma frecuencia. En este estado, cuando se utiliza 



15 
 

la compuerta XOR, la diferencia de fase de las señales es una función de la frecuencia, en tanto que, 

si se elige el comparador PFD las señales siempre permanecerán en fase. 

El procedimiento del diseño de PLL consiste en configurar el VCO y elegir los componentes del filtro 

de lazo. Para configurar el VCO, su frecuencia central 𝑓𝑜 y el intervalo de amarre ∆𝑓𝐿  se eligen igual 

que la frecuencia de referencia del Lock-in. El intervalo de amarre es la banda de frecuencias en la 

que el VCO y la señal de entrada del PLL se sincronizarán. La frecuencia 𝑓𝑜  se establece en la mitad 

de intervalo de amarre. A partir de 𝑓𝑜 y ∆𝑓𝐿, las frecuencias mínima y máxima, 𝑓𝐿𝑚𝑖𝑛  y 𝑓𝐿𝑚𝑖𝑛, se 

obtienen como 𝑓𝑜 − 0.5∆𝑓𝐿  y 𝑓𝑜 + 0.5∆𝑓𝐿  respectivamente. Dependiendo del fabricante del 

circuito, las resistencias 𝑅4, 𝑅5  y el condensador  𝐶4 se determinan a partir de tablas o mediante el 

uso de ecuaciones. 

Los componentes del filtro de lazo se obtienen según el ancho de banda del PLL y la sensibilidad 

tanto del VCO como del comparador elegido. El ancho de banda del PLL 𝑓𝐵𝑊, se define como la tasa 

de cambio de su frecuencia de entrada. Debido a que esta frecuencia se fija en 𝑓𝑟𝑒𝑓  y de existir algún 

cambio es sólo para el ajuste, en los cálculos se puede usar un valor pequeño como 1 𝑘𝐻𝑧. Teniendo 

en cuenta que el voltaje de polarización es 𝑉𝐷𝐷, las sensibilidades para los comparadores I y II son 

𝐾𝐷 = 𝑉𝐷𝐷 𝜋⁄  y 𝐾𝐷 = 𝑉𝐷𝐷 (4𝜋)⁄  respectivamente, mientras que la sensibilidad del VCO se calcula a 

partir de 𝐾𝑂 = 2∆𝜋𝑓𝐿 (𝑉𝐷𝐷 − 2𝑉)⁄ . Estos parámetros se combinan como 𝐾𝑉 = 𝐾𝐷𝐾𝑂, donde 𝐾𝑉  se 

denomina factor de ganancia. Con base en lo anterior, la frecuencia del polo y zero del filtro se 

ajustan de acuerdo con 𝑓𝑧 = 𝑓𝐵𝑊 √2⁄  y 𝑓𝑝 = 𝑓𝐵𝑊
2

√𝐾𝑉⁄ . Por último, con las ecuaciones (12) y (13), 

se obtienen los componentes del filtro de lazo. 

𝑅7 =
1

2𝜋𝑓𝑧𝐶5
                                                                    (12) 

𝑅6 =
1

2𝜋𝑓𝑝𝐶5
− 𝑅7                                                            (13) 

3. Ejemplo de diseño  

A continuación, se presenta el diseño de un amplificador Lock-in para recuperar una señal senoidal 

de 10 𝐻𝑧 con una amplitud de 500 𝜇𝑉. Para mostrar el desempeño del amplificador, la señal se 

contamina con ruido blanco de 100 𝑚𝑉. El arreglo considerado se muestra en la figura 7. El sistema 

comprende un mezclador conmutado, un circuito de ajuste de fase, un circuito PLL, un filtro paso 

bajas y un amplificador de salida.  

En esta configuración no se considera el filtro paso banda, ni el amplificador de entrada para 𝑣𝑖(𝑡), 

con la finalidad de mostrar lo eficaz del arreglo, aun sin tomar en cuenta estas etapas. Por esta 

misma razón, como se dijo anteriormente, el circuito se armó en una tarjeta prototipo, procurando 

que su ensamble sea lo más ordenado posible. Antes de iniciar el diseño, se hace énfasis en que, se 

desea recuperar la forma de la señal y no sólo su amplitud. 
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Figura 7. Arreglo propuesto para el diseño de un amplificador Lock-in. 

Para este diseño se considera una frecuencia de modulación de 10 𝑘𝐻𝑧 y por tanto la frecuencia de 

referencia 𝑓𝑟𝑒𝑓  se fija en  10 𝑘𝐻𝑧. El filtro de salida se considera de 3 etapas, con un ancho de banda 

de ruido 𝑓𝑛 de 10 𝐻𝑧 y un capacitor 𝐶3 de 100 𝑛𝐹. Se seleccionó el comparador II del PLL para 

asegurar que las señales estén en fase y se usó un capacitor 𝐶5 de 100𝑛𝐹 para el filtro de Lazo. La 

polarización 𝑉𝐷𝐷 se fijó en un valor de 12 𝑉. 

Para el diseño del circuito de ajuste de fase, se tomó en cuenta los siguientes parámetros: 𝑓𝑥 = 𝑓𝑟𝑒𝑓, 

𝜃1 = 𝜋 2⁄ , 𝜃𝑇 = −4𝜋 9⁄  (que equivale a 80°). A partir de las ecuaciones (8)-(11), fijando de manera 

arbitraria 𝐶1 = 15 𝑛𝐹 y 𝐶2 = 18 𝑛𝐹, los valores aproximados de las resistencias obtenidas fueron 

𝑅1 = 1 𝑘Ω y 𝑅2 = 10 𝑘Ω. Los cálculos intermedios dieron los siguientes resultados: 𝜃2 = 17𝜋 18⁄ , 

𝑓1 = 10 𝑘𝐻𝑧 y 𝑓2 = 875 𝐻𝑧. Para hacer ajustable al circuito, la resistencia  𝑅2 se implementó con 

un potenciómetro.  

Si se considera que 𝑓𝑜 = 𝑓𝑟𝑒𝑓  y ∆𝑓𝐿 = 𝑓𝑟𝑒𝑓, para el diseño del PLL, las frecuencias  𝑓𝐿𝑚𝑖𝑛 = 5 𝑘𝐻𝑧 y  

𝑓𝐿𝑚𝑎𝑥 = 15 𝑘𝐻𝑧 son los límites del intervalo de amarre. Entonces, a partir de la hoja de datos de 

CD4046 (Texas Instruments) y teniendo en cuenta los últimos parámetros, los componentes 

obtenidos para el VCO son 𝑅4 = 33 𝑘Ω, 𝑅5 = 100 𝑘Ω y 𝐶4 = 5.6 n𝐹. Para el diseño del filtro de 

lazo, debido a que se utilizó el comparador II, una polarización de 12𝑉, y un ancho de banda de 

1𝑘𝐻𝑧, se calcularon los siguientes parámetros: 𝑓𝑧 = 707.1 𝐻𝑧,  𝐾𝑉 = 3 𝑘𝐻𝑧 y 𝑓𝑝 = 333.3 𝐻𝑧. Por 

tanto, recordando que 𝐶5 = 100𝑛𝐹 y tomando en cuenta las ecuaciones (12) y (13), las resistencias 

del filtro de lazo calculadas corresponden con 𝑅7 = 2.2 𝑘Ω y 𝑅6 = 2.7 𝑘Ω. 

Los parámetros usados para calcular los elementos del filtro de salida fueron 𝑛 = 3 y 𝑓𝑛 = 10 𝐻𝑧. 

Con ayuda de la tabla 1, se obtuvo un valor de 8.7 𝐻𝑧 para  𝑓−3𝑑𝐵 y de 17.1 𝐻𝑧 para  𝑓𝑐. Por tanto, 

considerando que 𝐶3 = 100 𝑛𝐹, las resistencias del filtro de salida se calculan a partir de la ecuación 

(4), dando como resultado que 𝑅3 = 100 𝑘Ω.   

Por último, el amplificador de salida se puede implementar con una configuración no inversora y de 

una ganancia apropiada; sin embargo, tomando en cuenta la recomendación hecha en (Franco, 

2015), en la implementación final, la señal obtenida del mezclador primero se amplificó y después 

se filtró. Debido a que la ganancia de los filtros es unitaria y su configuración es no inversora, la 
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amplificación se puede realizar en la primera etapa del filtro. Como recomendación se propone, al 

menos en la primera etapa del filtro, el uso de operacionales de bajo ruido y con ajuste de offset. 

Para el diseño se usó una ganancia fija de 100, sin embargo, ésta se puede hacer ajustable fácilmente 

a través de un potenciómetro. 

4. Implementación y resultados 

En la figura 8, considerando los componentes calculados y funcionando bajo las condiciones 

propuestas en el ejemplo anterior, se muestra el arreglo del amplificador Lock-in armado en una 

tarjeta prototipo. En la figura se observa las conexiones de los equipos usados en la prueba, en 

donde resalta el osciloscopio que despliega las señales superpuestas del generador de funciones y 

la salida del amplificador Lock-in.  

 

Figura 8. Amplificador Lock-in bajo prueba de validación.  

En la figura 9 se presenta la imagen con mayor detalle del amplificador Lock-in. En ésta se puede 

apreciar el circuito de ajuste de fase, el circuito PLL, el mezclador de señales y el filtro de salida que 

ya incluye la etapa de ganancia. 
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Figura 9. Amplificador Lock-in armado en una tarjeta prototipo. 

Para realizar las pruebas se usó un generador de funciones AFG1022 de dos canales y un osciloscopio 

MSO 3014 de 10 𝑀𝐻𝑧 y 2.5 𝐺𝑆/𝑠, ambos de Tektronix. Para producir la señal de prueba, se 

implementó el arreglo que se muestra en la figura 10.  

 

Figura 10. Diagrama de bloques del arreglo empleado generar la señal de prueba del Lock-in 

En la imagen anterior, el generador de funciones se ajustó para producir una señal senoidal con una 

amplitud de 50 𝑚𝑉 sin offset y con una frecuencia de 1 𝐻𝑧; en la imagen el oscilador de señal 

cuadrada de 10 𝑘𝐻𝑧 se usó para modular esta señal. La modulación de la señal se realizó con otro 

circuito AD630 conectado con una configuración de ganancia unitaria que se puede consultar en su 

hoja de datos. En la figura 11 se muestra el oscilograma de las señales, en donde la escala de medida 

es de 50 𝑚𝑉 por cuadro en ambos casos, con una escala de tiempo de 200 𝑚𝑠 por cuadro. Los 

canales del osciloscopio se ajustaron de tal forma que sus puntas para medir no tienen atenuación 

y el ancho de banda del instrumento no está limitado a  20 𝑀𝐻𝑧. Por otra parte, cabe mencionar 
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que la escala de tiempo indicada se mantendrá en los oscilogramas que se presenten en este 

documento.  

 

Figura 11. Canal 1: trazo amarillo, señal que produce el generador de funciones; canal 2, trazo 

azul: modulación de la señal del canal 1 con una frecuencia de 10 𝑘𝐻𝑧. 

La señal modulada se atenuó 40 𝑑𝐵 o 100 veces y posteriormente se contaminó con una señal de 

ruido blanco de 100 𝑚𝑉. Según el fabricante, el ruido es de tipo gaussiano con un ancho de banda 

de 25 𝑀𝐻𝑧. La señal que se obtiene se convierte en la señal de entrada del amplificador Lock-in. En 

la figura 12 se muestra el oscilograma en donde aparece la señal modulada sin atenuar, así como la 

señal atenuada y contaminada con el ruido. La escala de amplitud fue de 50 𝑚𝑉 y 20 𝑚𝑉 

respectivamente. 

 

Figura 12. Canal 1: trazo amarillo, señal modulada sin atenuación; canal 2, trazo azul: señal 

modulada con atenuación y contaminada con ruido. 

Como se aprecia, no se distingue la modulación del ruido, lo cual es de esperarse debido a que 

después de la atenuación la amplitud paso de 50 𝑚𝑉 a 500 𝜇𝑉. Por otra parte, el ruido obtenido en 
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la imagen es menor que el producido por el generador de funciones. Esto se debe al ancho de banda 

del amplificador operacional que se usó para sumar el ruido. El OPAM empleado fue el LF411 el cual 

presenta un ancho de banda mínimo de 3 𝑀𝐻𝑧. En la figura 13 se compara el ruido del generador 

de funciones y el que se obtiene después de sumarlo a la señal de interés. Las escalas de amplitud 

de ambos canales son de 20 𝑚𝑉 por cuadro. 

 

Figura 13. Canal 1: trazo amarillo, señal de ruido que produce el generador; canal 2, trazo azul: 

señal de ruido después de ser agregada a la señal atenuada de la modulación. 

En la figura 14 se compara la señal que aplica en la entrada de amplificador Lock-in y la que se 

obtiene en su salida. En el oscilograma, con una escala de voltaje de 20 𝑚𝑉 por cuadro, el ruido 

alcanza valores de alrededor de 40 𝑚𝑉 . La señal en el canal 2, con una escala de 50 𝑚𝑉 por cuadro, 

corresponde con la salida del amplificador Lock-in. Esta señal tiene una frecuencia de 1 𝐻𝑧 con una 

amplitud de 50 𝑚𝑉, que se debe a una amplificación de 40 𝑑𝐵.   

 

Figura 14. Canal 1: Señal de entrada al amplificador Lock-in; canal 2, trazo azul: señal de salida del 

amplificador Lock-in. 
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Por último, en la figura 15 se compara la señal original del generador de funciones y la que se obtuvo 

por el amplificador Lock-in. Claramente se aprecia la similitud que guardan ambas señales tanto en 

amplitud como en frecuencia. 

 

Figura 15. Canal 1: Señal del generador de funciones; canal 2, trazo azul: señal recuperada y 

amplificada 40 𝑑𝐵 por el Lock-in. 

Conclusiones 

En este trabajo se presentó, el principio de funcionamiento de un amplificador Lock-in. Se analizaron 

las etapas más importantes del amplificador y se ofreció información para su diseño. Entre los temas 

más importantes que se trataron se consideró el principio de operación del mezclador conmutado 

de señales, así como los puntos que se deben tomar en cuenta para el diseño del filtro de salida, a 

partir de un arreglo simple de filtros activos de primer orden. También se trató la implementación 

del circuito de ajuste de fase, y el uso del circuito PLL para asegurar la sincronía de las señales de 

entrada y referencia, haciendo énfasis que otra posibilidad puede ser el uso de comparadores con 

histéresis. 

Para demostrar la efectividad del circuito, una señal senoidal se moduló y se atenuó 40 𝑑𝐵, para 

después contaminarla con ruido. La relación señal a ruido obtenida fue de −38 𝑑𝐵, es decir que el 

ruido tenía una amplitud de 80 veces mayor que la señal atenuada. La señal que se esperaba 

recuperar fue de 500𝜇𝑉 con una frecuencia de 1 𝐻𝑧, pero debido a que ésta era muy pequeña, la 

ganancia del Lock-in se ajustó a 40 𝑑𝐵 y de esta forma, la señal obtenida al final, coincidió con la 

señal original del generador de funciones 

Los resultados que se derivan del ejemplo de diseño permitieron validar el desempeño del 

amplificador Lock-in, aun y cuando el circuito se armó en una tarjeta prototipo, que como se indicó, 

fue parte de los objetivos que se plantearon al inicio del documento, sin embargo, cabe mencionar 

que en la implementación se resalta un armado limpio y ordenado. La efectividad del amplificador 

Lock-in se demostró a partir de oscilogramas en donde se observa la señal antes y después de ser 
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contaminada con una señal de ruido, así como la señal que se recuperó después de haber sido 

procesada por el amplificador Lock-in.  

Por otra parte, aun y cuando el circuito se armó en las condiciones mencionadas, lo cierto es que la 

mejor implementación es a través de un circuito impreso que incluya un área de tierra apropiada 

cuando el impreso es de una capa, o con un plano de tierra cuando el impreso es de varias capas. 

Un blindaje del circuito, así como de sus terminales de entrada y salida también es recomendable.  
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