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Editorial

La revistaDIFU100ci@ es una revista cuatrimestral que comenzó su publicación oficial
en 2005. En mayo del 2012, la revista DIFU100ci@ adquirió el ISSN.
Desde entonces, se pretende contribuir a la difusión del conocimiento de la comuni-
dad académica tanto nacional como internacional mediante la difusión de resultados de
investigación de alta calidad. La Revista se centra en obras originales, que incluyen prin-
cipalmente los estudios experimentales, análisis numéricos, estudios de casos y revisiones
bibliográficas que proporcionan una significativa contribución a las áreas de ingeniería y
tecnología en todas las disciplinas (Electrónica, Eléctrica, Ciencias de la Computación,
Mecatrónica, Robótica, Telecomunicaciones, Procesamiento de señales, Ingeniería Indus-
trial, Ingeniería de Control, y Bioingeniería).

Desde el comienzo, la revista ha buscado la mejora de los artículos aceptados para su
publicación por un proceso de evaluación por pares o árbitro de los manuscritos reci-
bidos. Estas evaluaciones son llevadas a cabo por expertos de reconocido prestigio por
sus conocimientos y logros académicos, con el objetivo de asegurar que las publicaciones
seleccionadas están contribuyendo al estado del arte en diferentes áreas de interés. Ade-
más, desde su inicio, la revista se ha abierto a los estudiantes y académicos a través del
Sistema Open Journal, facilitando todo el proceso de presentación y publicación.

Agradezco a los autores y revisores, que se esfuerzan para mejorar la calidad de los ma-
nuscritos. Exhorto a todos los investigadores, académicos y estudiantes en las áreas de
ingeniería y tecnología para que continúen sometiendo sus artículos en nuestra revista y
contribuir a la noble difusión de la ciencia y la tecnología.

Jorge Flores Troncoso
Editor en Jefe, Revista DIFU100ci@

Universidad Autónoma de Zacatecas
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Resumen

Muchos sistemas electroquímicos pueden ser estudiados usando modelos de circuitos equivalentes. Un modelo
simple es el circuito Randles, que consiste en una resistencia conectada en serie con una combinación en paralelo
de un capacitor y otra resistencia. Esta segunda resistencia se llama resistencia de polarización, y para muchas
aplicaciones prácticas, es muy importante estimar su valor.
Usando una forma especial de un pulso de excitación, se muestra que es posible estimar un valor para la resistencia
de polarización con un cálculo muy simple. El análisis de tiempo-frecuencia del pulso de excitación propuesto
mostró no sólo el contenido de la frecuencia cero de la señal, sino también el momento en que se produce esta
frecuencia cero. Utilizando análisis de Laplace, se muestra también que la corriente transitoria a través de la
capacitancia es cero, cuando el contenido de frecuencia del pulso es cero. De esta forma es posible estimar el valor
de la componente resistiva de una celda electroquímica.
La medición en un circuito equivalente muestra un error de aproximación de menos de 0.5 %. Se propone esta
técnica como alternativa para estimar la resistencia de polarización.

Palabras clave: Resistencia de polarización, Pulso de excitación, Modelo Randles, Análisis tiempo-frecuencia

1. Introducción

L os sistemas electroquímicos se pueden encontrar
en muchos aspectos de la vida diaria. Por ejemplo,
el proceso de corrosión en las tuberías de petróleo,

en torres de transmisión, y en puentes de hormigón se
describen por reacciones electroquímicas, al igual que

las baterías y algunos sistemas biológicos. En estos
ejemplos, los circuitos eléctricos se han utilizado para
modelar el proceso electroquímico, y desde ese modelo,
es posible prever estrategias de instrumentación.

En los sistemas electroquímicos, la espectroscopía
de impedancia electroquímica (EIS por sus siglas en
Inglés) es una técnica de medición de uso frecuente,

Revista electrónica de Ingeniería y Tecnologías, Universidad Autónoma de Zacatecas DIFU100 ci@
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que proporciona información cinética y mecánica sobre
el sistema electroquímico.

Las técnicas de EIS utilizan una excitación de ampli-
tud muy pequeña, a menudo en el intervalo de 5 a 10
mV. Por lo tanto, la excitación causa sólo perturbación
mínima para el sistema electroquímico bajo prueba. Por
esta razón la técnica de EIS se ha convertido en una
herramienta poderosa para el estudio de corrosión, se-
miconductores, baterías [1], galvanoplastia, sistemas
electro-orgánicos [2], y la corrosión del acero de refuer-
zo en el concreto [3, 4], entre muchos otros.

La configuración para EIS requiere dos, tres o más
electrodos sumergidos en una solución electrolítica. Es-
ta configuración se conoce como celda electroquímica.
La Fig. 1 a) muestra esquemáticamente la composición
de una celda electroquímica y su circuito equivalente,
es decir, un electrólito representado por una resistencia
Rs, la interfase entre el electrodo de trabajo y el electró-
lito, representada por la combinación de una resistencia
Rp y una capacitancia Cd, los cuales están en para-
lelo. El electrodo de trabajo es el metal en el cual se
lleva a cabo la reacción electroquímica. En la Fig. 1 b)
se encuentran los siguientes elementos: un electrodo
de trabajo (WE) donde la reacción electroquímica tiene
lugar, un electrodo de referencia (RE), que mide el po-
tencial de la solución, llamado el potencial de circuito
abierto, y un contraelectrodo (CE), donde, se aplica una
pequeña señal de perturbación, en el rango de los mV.
La corriente a través de la celda se mide mediante un
amperímetro de resistencia cero (ZRA).

La instrumentación requerida, conocida como poten-
ciostato, incluye amplificadores operacionales de alto
grado (bajo nivel de ruido), debido a que las magnitudes
eléctricas que se miden pueden ser muy pequeñas. La
Fig. 2 muestra la implementación de un potenciostato.

Mientras que la teoría de la impedancia es una rama
bien desarrollada de la teoría de circuitos de corriente
alterna (CA) que describe la respuesta de un circuito co-
mo una función de la frecuencia, en muchos problemas
prácticos, el límite de corriente directa (CD) de la impe-
dancia es de gran interés. En EIS, este límite de CD, si
se aplica correctamente, proporcionará un valor para la
componente resistiva de la impedancia. Por supuesto,
el valor de la impedancia en CD es la resistencia, pero
los sistemas electroquímicos son muy sensibles a las
mediciones de corriente directa.

Otro método de medición es el uso de excitación pul-
sada [5]. Sin embargo, a veces, la excitación aplicada
no es un pulso, sino una función escalonada [6]. En
cualquier caso, existe un interés especial en la estima-
ción del valor de la resistencia de polarización utilizando
diferentes técnicas.

(a) Celda electroquímica típica.

(b) Celda electroquímica experimental.

Figura 1. Celda electroquímica (típica y experimental).

Figura 2. Implementación del potenciostato.

En los últimos años, los investigadores de la comu-
nidad de procesamiento de señales se interesaron en
sistemas electroquímicos [7]. Así, la teoría del proce-
samiento de la señal ha sido influyente en las nuevas
metodologías de instrumentación [8, 9].

En este trabajo se presenta un punto de vista de
tiempo-frecuencia con el cual se muestra cómo una
excitación de señal especialmente diseñada puede pro-
porcionar el límite de baja frecuencia deseada de la
impedancia en un solo tiempo de medición.
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2. El modelo Randles

La ventaja principal de utilizar la técnica EIS es que
se puede utilizar un modelo puramente electrónico para
representar una celda electroquímica [10], [11].

El circuito Randles (ver Fig. 3) modela la impedancia
electroquímica de una interfase y se ajusta a muchos
sistemas electroquímicos [12].

Figura 3. Circuito equivalente Randles y punto inaccesible para
medición.

En el circuito Randles, RS es la resistencia óhmica o
no compensada de la solución entre los electrodos de
trabajo y de referencia. Rp es la resistencia de polari-
zación o la resistencia de transferencia de carga en la
interfase electrodo-solución. Cd es la capacitancia de
doble capa en esta interfase. Conociendo la resistencia
de polarización o la resistencia de transferencia de car-
ga, es posible calcular la magnitud de las reacciones
electroquímicas.

En la figura 3, el potencial de v(t) se mide en el elec-
trodo de referencia RE, y la corriente i(t) se mide por un
ZRA. Sólo v(t) e i(t) son accesibles para la instrumenta-
ción electrónica.

2.1. Análisis del circuito Randles

Aplicando análisis de Laplace al circuito que se ve en
la Fig. 3, se tendrá

[
(Rs + Rp) −Rp

−Rp ( 1
sC + Rp)

] [
I(s)
IC(s)

]
=

[
V(s)

0

]
. (1)

Se tienen las corrientes ICd , IRp , e I en función de la
excitación V(s):

ICd (s) =
sRpCdV(s)

sRpCdRs + (Rp + Rs)
, (2)

IRp(s) =
V(s)

sRpCdRs + (Rp + Rs)
, (3)

I(s) =
(sRpCd + 1)V(s)

sRpCdRs + (Rs + Rp)
. (4)

Estas ecuaciones dan las corrientes que fluyen a
través de la celda electroquímica, bajo cualquier señal
de excitación V(s). La corriente medida por el ZRA es
I(s), IRp(s) es la corriente a través del elemento resistivo
e ICd (s) es la corriente a través del elemento capacitivo
del circuito.

Como se ha indicado en el análisis para la Fig. 3, la
corriente medida por el ZRA, en el dominio del tiempo,
es i(t) = iRp(t) + iCd (t). En condiciones de estado esta-
cionario CD, iCd (t) = 0. Pero este no es el único caso
en que el capacitor alcanza una condición de corriente
cero. Cuando hay una tensión transitoria a través de
la combinación de capacitor-resistencia, el comporta-
miento es dependiente del tiempo debido al elemento
reactivo.

La condición iCd (t) = 0 se cumple cuando la derivada
de nuestro pulso aplicado es cero, es decir, el pulso
muestra un pico.

Es importante recordar que IRp y ICd , o cualquier caí-
da de tensión en Rp, RS o Cd no son accesibles para el
experimentador. La única corriente que podemos medir
es la corriente total I.

2.2. Pulso de excitación

En la literatura se han utilizado varias señales pulsa-
das. También se han utilizado varios métodos y algo-
ritmos para el cálculo de Rp. Por ejemplo, en [13] se
aplica un pulso de tensión y se registra la corriente en
ese momento. A continuación, a las señales en el domi-
nio de tiempo v(t) e i(t), se les aplica la transformada
de Laplace para obtener información de la impedancia.

La relación de V(s)/I(s) se conoce como “ impedan-
cia transitoria. ” Una vez que la impedancia compleja
Z(ω) se obtiene, se utilizan circuitos analógicos y técni-
cas de ajuste de parámetros para encontrar los valores
numéricos de los elementos Rp y Cd de un circuito mo-
delo.

Otros trabajos [14, 15] incluyen pulsos de diferentes
formas. Como ejemplos se tienen la Delta, exponencia-
les decrecientes, rampas y ondas cuadradas [16]. Hoja
y Lentka [5] propusieron el uso de un pulso cuadrado pa-
ra frecuencias inferiores a 10 Hz, y señales armónicas
para frecuencias más altas.

Hemos propuesto la forma especial de un pulso, el
cual reúne las condiciones para iCd (t) = 0, para un valor

4
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dado de t. Muchas otras formas de pulsos pueden tener
también una componente de CD. Pero, como se puede
encontrar en otros trabajos, su uso requiere muchos
pasos y cálculos. Con la forma del pulso que se propone,
Rp se puede calcular simplemente con Rp = v(tα)/i(tα),
donde tα es el tiempo transitorio cuando iCd (tα) = 0.

La forma del pulso de excitación está dada por

v(t) =
1

b − a
(e−at − e−bt)u(t), (5)

donde u(t) es la función de Heaviside, a y b contro-
lan la forma del pulso. Se construyó un potenciostato
para probar el método propuesto en este trabajo. Para
propósitos de prueba, se construyó un circuito analó-
gico equivalente usando una resistencia (Rs) en serie
con una combinación en paralelo de un capacitor y una
resistencia (Cd y Rp).

La transformada de Laplace de (5)es

V(s) =
1

(s + a)(s + b)
. (6)

La cual puede ser utilizada en las ecuaciones (2) a
(4).

3. Análisis tiempo-frecuencia utilizando STFT
(Short Time Fourier Transform)

Una señal se puede representar en el dominio del
tiempo o en el dominio de la frecuencia.

La representación en el tiempo es la descripción más
común de una señal, por ejemplo v(t) dada en (5). La
representación de una señal se obtiene utilizando la
transformada de Fourier, la cual es una poderosa forma
de describir una señal. Conocer el contenido frecuencial
de una señal es muy importante en una gran cantidad
de problemas científicos y aplicados en la ingeniería. La
señal tansformada V( f ), donde f es la frecuencia, tiene
información acerca del contenido de frecuencias de v(t),
pero no hay información sobre el tiempo, por ejemplo
no se sabe a qué tiempo ocurre la frecuencia.

Una forma de introducir la dependencia del tiempo
en la transformada de Fourier consiste en pre-recortar
la señal v(t) alrededor de un pequeño lapso de tiempo
(ventana), se calcula su transformada de Fourier y se
repite la transformada para un tiempo diferente de la
ventana. La transformada de Fourier en tiempo corto
(STFT) [17] es

V(t, f ) =
∫ ∞

−∞
v(u)h(u − t)e− j2π f udu (7)

donde h(t) es una ventana de tiempo corto. Fuera de
la ventana de tiempo se suprime la señal, obteniendo

de esta manera un espectro ”local” de la señal. Así,
la (STFT) es una forma simple de obtener la repre-
sentación de tiempo-frecuencia de una señal. Para el
análisis de v(t), se ha usado la herramienta de tiempo-
frecuencia (TFTB) [18], el cual se encuentra disponible
en internet. TFTB es una colección de mandos para
GNU Octave y Matlab, desarrollado para el análisis de
señales no estacionarias, usando las distribuciones de
tiempo-frecuencia.

La Fig. 4 muestra la forma del pulso v(t). Se puede
observar un pico a un tiempo de t = 0.4 s. Este es el
valor tα, donde iCd va a ser cero.

El análisis de tiempo-frecuencia del pulso se muestra
en la Fig. 5. El tiempo cuando el pulso alcanza el pico
fue marcado con una flecha, se puede observar, que en
ese valor de tiempo, la frecuencia es cero.

Figura 4. Pulso de excitación v(t) y corriente medida por el ZRA. R
es el resultado del cálculo v(t)/i(t) en t=0.4 s.

Figura 5. Análisis de tiempo-frecuencia para v(t).
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4. Prueba en un circuito equivalente

Usando un circuito eléctrico en la configuración Rand-
les, se aplicó un pulso de la forma en que se muestra
en la Fig. 4.

El potenciostato genera una excitación pulsada y se
registra la respuesta del sistema bajo prueba. Debido
a que muchos sistemas electroquímicos tienen altos
valores de impedancia, la configuración experimental
se construyó utilizando Rp = 100 MOhms. Los otros
valores son de RS = 1 kOhm, Cd = 1 nF.

La Fig. 4 muestra el pulso v(t) (en azul) y la corrien-
te medida por el ZRA (en rojo). El v(t) se redujo para
graficarla más fácilmente, e Izra está en volts. La ga-
nancia del convertidor corriente a tensión se considera
para el cálculo de la resistencia, por lo que el valor
de Izra se mide en Amperes. El valor calculado fue
Rp + Rs = 100.34 MOhms. El valor esperado es 100.001
MOhms, así que el error es solo 0.3424 %.

Esta es una muy buena aproximación de los valores
de Rp + RS , a pesar de la sencillez del cálculo, por lo
que ésta es una técnica prometedora para estimar la
resistencia de polarización.

5. Conclusiones

Se utilizó análisis de Laplace del circuito Randles
para encontrar las ecuaciones principales que describen
el comportamiento transitorio del circuito. El circuito
Randles se utiliza con frecuencia para modelar celdas
electroquímicas.

Usando una forma especial de una excitación pulsa-
da, se ha demostrado que es posible estimar un valor
para la resistencia de polarización con un cálculo muy
simple. Una condición para llevar a cabo dicho cálculo
es tener una condición de corriente cero que fluye a
través del capacitor.

Un análisis de tiempo-frecuencia de la excitación pul-
sada propuesta mostró no sólo el contenido de frecuen-
cia cero de la señal, sino también el momento en que
se produce esta frecuencia cero. El tiempo cuando se
produce la frecuencia cero, de acuerdo con el análisis
de tiempo-frecuencia, está de acuerdo con el tiempo
cuando el pulso muestra un pico.

Los resultados experimentales muestran un error de
aproximación de menos de 0.5 %. Con lo anterior se
puede concluir que ésta es una técnica alternativa para
estimar la resistencia de polarización.
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Resumen

En este trabajo se describe el diseño y desarrollo de un picosatélite tipo Cansat, además de especificar cómo sirve
y funciona cada parte de este. También se explica cómo fue diseñado y que se tomó en cuenta para realizar este
diseño. Asimismo se menciona cuáles son las diferencias comparado con la mayoría de los satélites de este tipo en
la actualidad, también se menciona porque ofrece excelentes oportunidades aprendizaje para adentrarse en el
área de los satélites y las telecomunicaciones espaciales.

Palabras clave: Picosatélite, Cansat, Cama de Pruebas.

1. Introducción

Un satélite artificial es un artefacto que es enviado
o lanzado por medio de un vehículo o cohete. El
cual tiene una misión al momento de estar en

órbita[1].

Existen diferentes clasificaciones para los satélites
ya sea por el tipo de misión o por su tiempo de vida útil
hasta por su tamaño y peso[2][3].

Dentro de la clasificación de tamaño existe uno llama-
do picosatélite por su tamaño pequeño comparado con
los satélites grandes. Para que una satélite pertenezca

a esta clasificación debe tener un peso entre 1 Kg. y
100 g. [4]. El propósito principal de este tipo de satéli-
tes pequeños es la investigación y experimentación, ya
que estos tienen un costo muy bajo comparado con los
satélites de tamaño convencional.

Las principales misiones para las que son usados
estos son para realizar telemetría es decir, medir alguna
variable física como humedad, temperatura, presión,
velocidad, etc. para después transmitirla por medio de
un radio transmisor y recibirla en una estación terrena[5]
capaz de interpretar el mensaje recibido y mostrarlo.

Existen algunos tipos de picosatélites, el más conoci-
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do es el Cansat[6], llamado así porque todos los com-
ponentes que son parte del satélite deben de caber en
una lata convencional de refresco 350 ml.[4].

Este diseño en la actualidad está siendo desarrollado
por varias universidades de todo el mundo por estu-
diantes desde nivel medio superior hasta estudiantes
de posgrado para introducirlos en el área de las teleco-
municaciones espaciales. Además de que se realizan
varias competencias alrededor del mundo con distintas
misiones propuestas para promover aún más este tipo
de diseños e innovar con diferentes tecnológicas.

2. PARTES DE UN PICOSATÉLITE

Se diseñó un picosatélite tipo Cansat el cual está con
conformado por varios subsistemas cada uno encarga-
do de diferentes tareas para el adecuado funcionamien-
to de este. Las etapas son las siguientes:

2.1. Subsistema de potencia:

Es el encargado suministrar la energía, regular la
intensidad y de ajustar y adecuar los niveles de voltaje
necesarios para cada componente integrado en nuestra
cama de pruebas[8].

2.2. Subsistema de Computadora a bordo:

El subsistema de la computadora a bordo se encarga
de controlar el subsistema de comunicaciones y los
sensores utilizados para medir las variables físicas que
definen la misión. La computadora ejecuta el software
utilizado para controlar todas las operaciones realizadas
por el picosatélite. El software debe ser tolerante a fallos
y ejecutar en tiempo real[8][9].

2.3. Subsistema de Carga útil (payload):

Son todos los instrumentos integrados para realizar
las tareas a las que sean asignadas en la aplicación del
satélite, como pueden ser cámaras fotográficas de dife-
rentes espectros, sensores de temperatura, aceleración,
altura, presión, etc.[9] [8].

2.4. Subsistema de Radio Frecuencia:

Este módulo tiene la tarea de transmitir la información
procesada por el ordenador en forma de ondas electro-
magnéticas a través de una antena, que será recibida
por una estación que está sintonizado a la frecuencia
de transmisión, la que es capaz de decodificar y mostrar
la información recibida[7].

3. Desarrollo del cansat

Inicialmente se propuso el desarrollo un picosatélite
para realizar telemetría y entre los diferentes modelos
existentes se eligió el Cansat. Para realizar pruebas
de funcionamiento y seleccionar los componentes se
propuso diseñar una cama de pruebas, la cual constará
con todas las partes que se integrarían en el Cansat, y
una vez terminada realizar los diseños necesarios con
un tamaño y estructura adecuados para que quepan
dentro del contenedor que se adapte a las medidas de
las normas del Cansat. El diseño electrónico se realizó
utilizando KiCad [10], el cual es un software de código
abierto para desarrollar esquemas y diseños electró-
nicos, es ampliamente adoptado por la academia y la
industria debido a su simplicidad para utilizarlo.

Para comenzar con el diseño se planteó diseñar el
subsistema de la computadora, el cual tendría la tarea
de realizar el procesamiento del dispositivo, para esto
se eligieron 2 microcontroladores los cuales serían la
base de la computadora y se encargarían de controlar
los datos obtenidos y enviados. Los microcontrolado-
res utilizados fueron el arduino mini [11] [12] mostrado
en la Figura:2 ya que este cuenta con todos los puer-
tos necesarios para los dispositivos que se utilizaran y
tiene la posibilidad de conectar sensores mediante el
los protocolos I2C [13] y SPI además es de un tamaño
compacto, adecuado para el tamaño del Cansat. Este
sistema cuenta con un entorno de programación el cual
es bastante simple de utilizar. Se realizaron diferentes
programas como el que se muestra en la Figura:1. En
este ejemplo se implementó para recibir datos de un
sensor de y un GPS y guardarlos en una memoria SD.

También integró otro microcontrolador el cual es el
PIC16F627A [14] [15] como el mostrado en la Figura:2.
El cual recibe la información que transmite el arduino a
través del UART. Este tiene la tarea de realizar la modu-
lación FSK además de es el que permite implementar el
protocolo AX.25[16] el cual es empleado comúnmente
en misiones de Cubesat[8].

Posteriormente se eligieron los sensores que se in-
cluyeron en la carga útil, ya que de estos dependen de
la misión del Cansat y que esté cuenta con un tamaño
reducido se decidió hacer que los sensores implemen-
tados en la carga útil sea intercambiable de acuerdo a
las necesidades de la misión, para esto se diseñó de
tal forma que solo se requiera intercambiar la placa de
cada sensor y reconfigurar el programa en el arduino.
Los sensores mostrados en la Figura:3 son algunas de
las posibilidades a implementar y algunas de las tareas
que pueden desempeñar son:

GPS GTPA010 [17]. El GPS es un dispositivo muy
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Figura 1. Ejemplo de código en Arduino

Figura 2. Microcontroladores

útil, ya que con esto conocemos la posición a nivel glo-
bal de nuestro picosatélite, esta información también
puede servir como una entrada de control para el posi-
cionamiento o para encontrar el dispositivo una vez ha
aterrizado.

Sensor de Presión BMP180 [18] este sensor sirve
para medir la presión atmosférica/barométrica.

Sensor 9 DOF (grados de libertad) acelerómetro [19],
el giroscopio [20] y el magnetómetro [21] englobados en
un solo dispositivo. Este conjunto de sensores que pue-
den funcionar individualmente para medir sus paráme-
tros que son aceleración, rotación y la fuerza magnética.
Pueden trabajar juntos para conseguir una medición
más precisa del movimiento relativo del picosatélite.

También se incluyó un lector micro SD [22]. Este
dispositivo sirve para escribir los valores obtenidos por
nuestra carga útil en una memoria SD y asegurar así

Figura 3. Sensores

podemos recuperar todas las mediciones si la telemetría
llegara fallar.

Es de destacar que se dejaron varios puertos de pro-
pósito general y de I2C en caso de que sea necesario
añadir más dispositivos, ya sea para utilizar otros senso-
res o probar diferentes experimentos y un mayor número
de dispositivos entre sí, sobre todo con el fin de realizar
un aprendizaje más amplio. El esquema electrónico del
módulo de la computadora y la carga útil se ha dividi-
do en dos partes. La primera parte, se representa en
la Figura:4, en esta se muestran las conexiones de la
placa donde se integra el Arduino Mini y los sensores
considerados.

Figura 4. Etapa de la computadora parte 1

La segunda parte del diseño del equipo se muestra en
la Figura:5. En la figura se hace referencia, se muestra
las conexiones del microcontrolador PIC que se utilizan
para generar una señal de FSK, también es utilizado
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para implementar el protocolo AX.25[16].

Figura 5. Etapa de la computadora parte 2

Este tipo de protocolo de comunicación es implemen-
tado en satélites de prueba utilizados principalmente en
mayor Cubesat.

El subsistema de comunicaciones hace uso de un
transmisor Radiometrix TR2M [23], que opera a una
frecuencia de 436,5 MHz como la que se muestra en
la Figura:6. De acuerdo a las especificaciones técnicas
de esta radio, tiene un alcance de 1 kilómetro. Con el
fin de aumentar el alcance del transmisor, un amplifica-
dor de potencia también se ha incluido. El amplificador
considerado es la AFS2 [24] por Radiometrix, también
se puede ver en la Figura:6. De acuerdo con la hoja
de datos proporcionada por el fabricante, con el uso de
este amplificador se puede lograr un alcance de hasta
40 Km, El diagrama esquemático de la etapa de RF se
muestra en la Figura:7. Gracias a estos componentes
el Cansat tendría superior alcance comparado con la
mayoría de Cansat implementados actualmente.

Figura 6. Radio Transmisor TR2M y amplificador AFS2

Figura 7. Diseño esquemático del la etapa de RF

Finalmente la última etapa que se diseño fue el sub-
sistema de potencia encargado de suministrar la ener-
gía eléctrica, ya que el picosatélite será alimentado por
una batería de 9V y el circuito tiene componentes que

funcionan con un diferente voltaje, fue necesario hacer
una regulación de este para que los componentes tra-
bajen de una manera óptima y adecuada. Una vez que
se conocían todos los componentes que se utilizarían
en las etapas mencionadas anteriormente se identifica-
ron las tensiones que se necesitaron, por consiguiente
ya que los microcontroladores y algunos componentes
funcionan adecuadamente con 5V y la mayoría de los
sensores implementados trabajan con un voltaje regula-
do a 3.3V fue necesario ajustar los niveles de tensión
utilizando circuitos integrados 7805 y L33V respectiva-
mente y aplicando una configuración con una serie de
condensadores para la regulación de corriente como se
ve en la Figura:8.

Figura 8. Diagrama esquemático de la etapa de potencia

4. Resultados

Con el fin de realizar pruebas de funcionalidad y expe-
rimentar con diferentes sensores se realizó un diseño de
PCB de una cama de pruebas basado en los circuitos
de todas las etapas mencionadas anteriormente, este
se representa en la Figura:9, el cual es un circuito englo-
bado en una tarjeta con todas las partes que conforman
un Cansat como el diseño en 3D mostrado también en
la Figura:9. En la Figura:10 se puede visualizar la cama
de pruebas desarrollada, la cual tiene la posibilidad de
probar diferentes sensores y tomar muestreos mediante
puntos de prueba asignados específicamente para esta
tarea.

Gracias a estos putos de prueba se puede apreciar el
proceso que se lleva acabo para realizar la modulación
por desplazamiento de frecuencia (FSK) la cual es una
forma de modulación digital en el que los datos se en-
vían al cambiar la frecuencia de la portadora mientras
que la amplitud se mantiene constante como se pue-
de visualizar en la Figura:13. Para iniciar modulando
lo primero que se hace es enviar una señal a través
del puerto serie de Arduino tiene una forma de onda
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Figura 9. Diseño de PCB y 3D

Figura 10. Cama de pruebas

media en un osciloscopio como la que se muestra en
la Figura:11 y pasa a través de un circuito inversor y la
forma de onda se obtiene después de invertir los pases
de señal a un puerto digital del PIC.

Figura 11. Señal transmitida por el arduino

El PIC se encarga de llevar a cabo la modulación digi-
tal que sale 4 pines a diferentes frecuencias, se aprecia
en la Figura:12 y llega a un arreglo de la resistencia que
se encarga de recoger todas las señales y finalmente
se obtiene la señal modulada FSK como la mostrada en
la Figura:13.

Figura 12. Señales transmitidas por el PIC en proceso de modula-
ción

Figura 13. Señal de salida FSK

Esta es la señal de entrada al radio, la cual se ampli-
fica y luego se transmite por el aire en forma de ondas
electromagnéticas y así finalmente es recibida por una
estación terrena con un receptor sintonizado a la fre-
cuencia del transmisor. Todos estos datos enviados y
recibidos se pueden visualizar a través de un monitor
o pantalla y de esta manera obtener un proceso de
telemetría.

5. Conclusiones y trabajo futuro

5.1. Conclusiones

En conclusión se puede decir que este picosatélite
tipo Cansat es útil para aquellos que se vallan adentrán-
dose a los diseños de satélites y a las telecomunicacio-
nes espaciales, ya que es una forma simple de conocer
y aprender las partes que lo conforman y como es su
funcionamiento desde la parte de programación, hasta
el diseño y configuración de los componentes requeri-
dos, también es útil para poder probar una gran variedad
de sensores y programarlos de una manera simple y
de esta forma proponer nuevas misiones y aplicaciones
para el campo de los picosatélite. Cabe resaltar que
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este diseño puede ser adaptado y mejorado para pro-
bar diferentes y nuevas tecnologías. Por consiguiente
este Cansat podría considerarse como uno de tantos
diseños para comenzar a conocer este amplio campo
de estudio de una manera fácil y llamativa, con esto
promover el interés de las personas para conocer un
poco más estos sistemas y de esta forma mejorar el
desarrollo de estos.

5.2. Trabajo futuro

Actualmente se sigue trabajando con el diseño del
Cansat el cual constará de las etapas mencionadas con
anterioridad pero ordenadas de tal modo que se obten-
ga una estructura resistente y sea capaz en entrar en un
contenedor que cumpla con las normas de tamaño y pe-
so de este. Recientemente se concluyeron los diseños
de la computadora junto con el subsistema de radio-
frecuencia los cuales se muestran en las Figuras:14 y
15 Estos están adaptados al tamaño la estructura ex-
terior mostrada en la Figura:16, los circuitos están en
proceso de construcción y pruebas de funcionamiento
para formar parte de la estructura final que conforme el
picosatélite.

Figura 14. Subsistema de la computadora

Además se tiene planeado agregar más sensores a
la carga útil para tener un catálogo más amplio y con
estos tener la posibilidad de implementar nuevas mi-
siones. Cabe mencionar que es necesario diseñar una
estructura resistente para reforzar el cuerpo y asegurar
una mayor duración de vida útil del Cansat. También se
debe diseñar sistema de amortiguamiento a la velocidad
de caída como un paracaídas el cual debe incluir una
etapa de control para activarlo en el momento indicado.

Figura 15. Subsistema de Radio frecuencia

Figura 16. Estructura exterior del Cansat
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Resumen

En el documento presente se aborda la construcción de secuencias de entrenamiento unimodulares, que son
empleadas en la estimación de desbalances en fase y cuadratura en sistemas de comunicaciones. Las secuencias
descritas, poseen una función de autocorrelación del tipo impulso unitario y deben satisfacer restricciones adicio-
nales a las comúnmente establecidas para la estimación de sistemas estrictamente lineales. Si bien, es posible
encontrar expresiones analíticas para señales que satisfacen los criterios de diseño, en general, se requieren
de métodos numéricos para obtener secuencias que posean magnitud constante en el dominio del tiempo y la
frecuencia.

Palabras clave: Secuencias de entrenamiento, desbalances en fase y cuadratura, métodos de optimización.

1. Introducción

Desde los inicios de la telefonía móvil, la tendencia
en los dispositivos de comunicación personales
ha sido reducir su tamaño para que puedan ser

portables y permitan una comunicación obicua. Esto se
ha acentuado aún más con los dispositivos vestibles,
que deben poseer dimensiones reducidas y ser capaces
de transmitir información a través de medios no guiados,
esto es, por comunicación inalámbrica.

La miniaturización de los equipos de comunicación
personales ha sido posible gracias a los avances tecno-
lógicos en procesos de manufactura y diseño de circui-
tos integrados, los cuales han permitido incorporar una
gran cantidad componentes electrónicos en obleas de
silicio. Ahora bien, no obstante que la cantidad de com-
ponentes discretos que es posible incluir en sistemas
de dimensiones reducidas es admirable, la integración
a alta escala de ellos conlleva un precio a pagar, en
particular en el frente analógico de un sistema de comu-
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nicaciones.
Debido a procesos de manufactura y diseño de com-

ponentes electrónicos discretos (por mencionar algunos:
resistencias, capacitores, osciladores) es bastante fre-
cuente que su comportamiento se desvíe de un modelo
teórico esperado, introduciendo fenómenos no lineales
que afectan el desempeño del sistema.

En lo que se refiere al frente analógico de un sis-
tema de comunicaciones inalámbrico, la arquitectura
que ha predominado es la de conversión directa. La ar-
quitectura de conversión directa es preferida dado que
es factible implementarla completamente en circuitos
integrados. Sin embargo, también es conocido que es
muy sensible a variaciones en los valores idealmente
esperados para los componentes que la constituyen.
Por lo que desviaciones en valores nominales de és-
tos introducen distorsiones tanto en las señales que se
transmiten como en las que se reciben, degradando de
manera significativa el desempeño del radiorreceptor
[1].

En este artículo, se centra la atención en fenóme-
nos no lineales que son introducidos por diferencias en
ganancias y en fase en la etapa de radio frecuencia,
los cuales son conocidos como desbalances en fase y
cuadratura. En particular, especial énfasis se hace en el
diseño de secuencias de entrenamiento que permitan
estimar de manera conjunta los desbalances en fase y
cuadratura en la cadena de transmisión y la respuesta
del canal. Las secuencias reportadas para la estimación
conjunta de desbalances en fase y cuadratura poseen
una función de autocorrelación del tipo impulso unitario.

2. Arquitectura de conversión directa

El propósito de esta sección es el abordar las causas
que originan los desbalances en fase y cuadratura en
los radiorreceptores de conversión directa. Como se
indicó brevemente en la introducción, esta arquitectura
ha sido ampliamente adoptada dada su viabilidad para
ser implementada en circuitos integrados. El diagrama
a bloques de un transmisor y un receptor de conversión
directa se muestra en la Fig. 1 y 2 respectivamente.
Para los propósitos que se persiguen y por razones de
espacio, sólo se explicará el flujo de señales para el
caso del transmisor ya que el principio de operación del
receptor sigue un razonamiento similar.

En la arquitectura de conversión directa se convier-
te una señal en banda base, que es la que porta la
información a transmitir, en una señal de frecuencias
altas que es apropiada para su propagación de manera
inalámbrica y pueda viajar distancias requeridas para
establecer un enlace de comunicaciones. A partir de
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x

+
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analógico
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Figura 1. Diagrama a bloques de los elementos que constituyen un
transmisor de conversión directa.

x
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Figura 2. Diagrama a bloques de los elementos que constituyen un
receptor de conversión directa.

la Fig. 1 se observa que un transmisor y receptor de
conversión directa manejan la información en dos ramas
a las que se les denomina en fase y cuadratura.

Tanto para el transmisor como para el receptor se
distinguen dos etapas de acuerdo a la forma de onda
de las señales que fluyen a través de ellas. La parte
que procesa señales discretas se le conoce como frente
digital mientras que su contraparte, en donde se ma-
nejan formas de onda continuas, se le conoce como
frente analógico. Desde un punto de vista teórico, el
frente digital es ideal en el sentido de que es posible
controlar con un alto grado de precisión (haciendo uso
de microporcesadores o procesadores digitales de se-
ñales) las señales que son procesadas en esta etapa.
Sin embargo, este no es el caso para el frente analógico,
donde no es posible asegurar un alto grado de precisión
en los componentes que la integran.

Los desbalances en fase y cuadratura, en la arquitec-
tura de conversión directa, se originan cuando existe
asimetría en las ganancias de las ramas I y Q. Dichas
asimetrías pueden ser introducidas por diferencias en
las respuesta a impulso de los filtros en banda base
así como por el mezclador, que genera dos amplitu-
des distintas. Igualmente, una diferencia de fase puede
ser introducida por el oscilador local siendo esto causa
también de desbalances en fase y cuadratura [2].

Existen fenómenos no lineales adicionales que origi-
nan distorciones en las señales transmitidas y recibidas,
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como puede ser el caso de no linealidades introduci-
das por el amplificador de potencia. Sin embargo, como
se ha venido mencionando, en este artículo se centra
la atención únicamente en los desbalances en fase y
cuadratura.

Para el transmisor, es posible demostrar que la forma
de onda radiada por una antena ideal está dada por

x(t) = Re
{
sBB(t)e2πi fct

}
(1)

donde sBB(t) es una señal compleja que a su vez de-
pende de la información que es transmitida así como
las imperfecciones introducidas en la etapa de radio-
frecuencia. El operador Re {·} indica la parte real del
argumento complejo sobre el cual actúa. Por otra parte,
fc es la frecuencia del oscilador local, y es la frecuencia
sobre la que se centra la información que se transmite.

La señal compleja sBB(t), puede hallarse al seguir el
flujo de las señales que se indica en la Fig. 1, obtenién-
dose la siguiente expresión

sBB(t) = bI(t) + igTxeiφTxbQ(t) (2)

donde gTx denota la ganancia en amplitud que se in-
troduce en la rama Q la cual, en general, se considera
que es distinta de la unidad. La fase, φTx, es la cau-
sante de la perdida de ortogonalidad entre las señales
seno y coseno que son introducidas por el oscilador
local. Las funciones bI(t) y bQ(t) son las componentes
real e imaginaria, respectivamente, de la forma de on-
da que conlleva la información que es transmitida, esto
es, b(t) = bI(t) + ibQ(t). El punto importante a observar
de la expresión (2), es que los desbalances en fase y
cuadratura distorsionan la forma de onda b(t). Para un
transmisor de conversión directa que no se vea afec-
tado por desbalances en fase y cuadratura se cumple
que gTx = 1 y φTx = 0o. Igualmente, se verifica que si
se hace uso de las identidades bI(t) = 1

2 (b(t) + b∗(t)) y
bQ(t) = 1

2i (b(t) − b∗(t)) donde b∗(t) denota el conjugado
de b(t), es posible escribir (2) de manera equivalente
como,

sBB(t) = g1b(t) + g2b∗(t). (3)

En este caso las constantes complejas g1 =
1
2 (1 +

gTxeiφTx) y g2 =
1
2 (1−gTxeiφTx) agrupan los parámetros fí-

sicos que definen los desbalances en fase y cuadratura
en el transmisor [3].

Para el receptor, es posible realizar un análisis simi-
lar siguiendo el flujo de las señales que se muestra en
la Fig. 2 para encontrar la expresión que caracteriza
la forma de onda que se procesa en el frente analógi-
co. En este caso, la señal que será procesada por los
convertidores analógico a digital (A/D) está dada por

xBB(t) = k1rBB(t) + k2r∗BB(t) (4)

donde k1 =
1
2 (1 + gRxe−iφRx) y k2 =

1
2 (1 − gRxeiφRx) son

constantes complejas que caracterizan los desbalan-
ces en fase y cuadratura presentes en el receptor [3].
La función compleja rBB(t) contiene la información, en
banda base, de la señal capturada por la antena y x∗BB
denota su complejo conjugado.

Es importante que el lector aprecie la estructura de
la expresiones (3) y (4) que son de la forma,

y(t) = αx(t) + βx∗(t). (5)

En la literatura, al modelo dado por la expresión (4), se
le conoce como sistema lineal en el sentido amplio [4]
(widely linear system como es referido en la literatura de
habla inglesa) y es comúnmente utilizado para describir
los efectos de los desbalances en fase y cuadratura en
sistemas de comunicaciones. A partir de (3) y (4) puede
apreciarse que los desbalances en fase y cuadratura
ocasionan una interferencia al incluir el conjugado del
término que contiene la información a procesar, tanto
en la etapa de transmisión como en la etapa de recep-
ción. Se ha demostrado que si la interferencia producida
por el término conjugado no es compensada, el desem-
peño de un sistema de comunicaciones puede verse
seriamente degradado.

Recientemente el uso de técnicas de procesamiento
digitales para la corrección de desbalances en fase y
cuadratura han generado gran interés en la comunidad
científica. Ellas basan su operación en el diseño de fil-
tros digitales que predistorsionen las señales generadas
en el transmisor para corregir desbalances en fase y
cuadratura presentes en este o bien hacen uso de fil-
tros digitales en el receptor para compensar el efecto
conjunto de los desbalances en fase y cuadratura así
como el canal de comunicaciones.

3. Estimación conjunta de desbalances en fase y
cuadratura en el receptor

El propósito de esta sección es identificar secuencias
de entrenamiento discretas {c(n)}P−1

n=0 , de periodo P, que
son apropiadas para estimar los desbalances en fase y
cuadratura a lo largo de la cadena de transmisión junto
con los efectos del canal de comunicaciones. El esce-
nario que se considera es el mostrado en la Figura 3,
donde se tiene un transmisor de conversión directa que
envía información a un receptor a través de un canal
inalámbrico, invariante en el tiempo, que puede carac-
terizarse por la respuesta al impulso h(t). El transmisor
como el receptor se ven afectados por desbalances en
fase y cuadratura. El problema por resolver es identificar
las secuencias de entrenamiento c(n) que minimicen el
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Tx Rx
h(t)

Figura 3. Transmisor de conversión directa enviando información a
un receptor a través de un canal inalámbrico invariante en el tiempo
h(t). Se considera que el frente analógico tanto del transmisor como
el receptor son afectados por desbalances en fase y cuadratura.

error de estimación de los efectos conjuntos del canal
como los desbalances en fase y cuadratura. Para ello,
es conveniente determinar la relación entrada/salida
del sistema considerado. En este caso la entrada está
dada por c(t), que representa la forma de onda de las
secuencias buscadas (la que se obtiene a la salida del
convertidor digital analógico en el transmisor) y la sa-
lida es la señal en banda base, x(t), que contiene los
efectos de los desbalances en fase y cuadratura así
como el canal de comunicaciones. Haciendo uso de las
expresiones (3) y (4) es posible encontrar la relación
buscada,

x(t) = h1(t) ∗ c(t) + h2(t) ∗ c∗(t) (6)

donde u(t)∗v(t) denota la la convolución de las funciones
complejas u(t) y v(t), la cual se define mediante

u(t) ∗ v(t) =
∫ ∞

−∞
u(τ)v(t − τ)dτ. (7)

Por otra parte, las funciones h1(t) y h2(t) en (7) están
dadas por h1(t) = k1g1h(t)+ k2g∗2h∗(t) y h2(t) = g2k1h(t)+
g∗1k2h∗(t).

En la práctica, los sistemas de comunicaciones no
realizan un procesamiento analógico de las señales que
fluyen a través de la cadena de transmisión y recepción,
en este caso, las formas de onda c(t) y x(t) respectiva-
mente. En vez de ello, se procesan muestras de ellas en
el dominio digital (bloques rotulados como frente digital
en las Fig. 1 y Fig. 2), esto es, c(n) y x(n) donde t = τsn
para algún τs real. Tomando en cuenta esta restricción,
el problema por resolver se reduce a encontrar un con-
junto de P valores complejos que definen a la secuencia
{c(n)}P−1

n=0 y permitan estimar los coeficientes los L coefi-
cientes complejos {h1(n)}L−1

n=0 y {h2(n)}L−1
n=0 que toman en

consideración los desbalances en fase y cuadratura en
el transmisor como en el receptor así como los efectos
del canal, y se que se relacionan con las muestras de
la señal recibida mediante

x(n) = h1(n) ? c(n) + h2(n) ? c∗(n) (8)

donde f (n) ? g(n) denota la convolución circular de las
secuencias involucradas. El receptor, para estimar la

respuesta al impulso de los filtros h1(n) y h2(n), las cua-
les se denotan de manera respectiva por, ĥ1(n) y ĥ2(n),
requiere resolver el siguiente sistema lineal de ecuacio-
nes [5],

x = C̄ĥ (9)

donde x = [x(0), x(1), . . . , x(P − 1)]T , ĥ =

[ĥ1(0), ĥ1(1), . . . , ĥ1(L − 1), ĥ2(0), ĥ2(1), . . . , ĥ2(L − 1)]T ,
en donde por consistencia se ha hecho L = P

2 , para
asegurar dim x = dim ĥ = P × 1. La matriz C̄ satisface
dim C̄ = P×P, y tiene la siguiente estructura C̄ = [C C∗]
con

C =



c(0) c(P − 1) . . . c( P
2 + 1)

c(1) c(0) . . . c( P
2 + 2)

...
...

. . .
...

c(P − 2) c(P − 3) . . . c( P
2 − 1)

c(P − 1) c(P − 2) . . . c( P
2 )



. (10)

Así pues, el receptor puede estimar las entradas del
vector ĥ por medio de la relación

ĥ = C̄−1x (11)

dado que en principio conoce la secuencia de entrena-
miento que utiliza el transmisor y constituye las entradas
de la matriz C̄. El lector debe observar que teóricamente
cualquier selección de P números complejos que gene-
ren una matriz C̄ invertible pueden ser empleados para
encontrar el vector ĥ. No obstante, en la práctica se
imponen ciertas restricciones sobre secuencias de en-
trenamiento para obtener matrices C̄ con propiedades
matemáticas específicas. En particular se busca que
las secuencias empleadas generen matrices hermíticas,
es decir, que satisfagan

C̄−1 = (C̄∗)T . (12)

En la literatura se ha mostrado que una secuencia com-
pleja de periodo P, genera una matriz de entrenamiento
C̄ Hermitiana si se seleccionan P

2 fases tales que cada
una de los componentes de la transformada de Fourier
vector c = [eiφ0 , eiφ1 , . . . , e

iφ P
2 , e−iφ0 , e−iφ1 , . . . , e

−iφ P
2 ]T po-

sean magnitud constante [6]. Resolver este problema
de manera algebraico para un P entero arbitrario no es
una tarea sencilla, por lo que es necesario hacer uso de
métodos de optimización de funciones de varias varia-
bles para minimizar una función de costo que permita
obtener las fases buscadas.

En la siguiente sección se aborda el caso en el que
P = 4, el cual puede ser tratado de manera analítica y
la función de costo empleada puede ser visualizada en
una superficie continua, donde se buscan los mínimos
globales de ella.
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4. Resultados Numéricos

En este apartado se muestra que es posible usar
métodos analíticos para encontrar secuencias comple-
jas c(n), con periodo P = 4 y que generan una matriz
de entrenamiento C̄ Hermitiana. Como se indicó en el
apartado anterior, en este caso, se desea encontrar dos
fases φ0 y φ1 de la secuencia que definen a la secuen-
cia c(n) = {eiφ0 , eiφ1 , e−iφ0 , e−iφ1}. Para ello es necesario
minimizar la siguiente función de costo

J(φ0, φ1) = rcc(φ0, φ1, 1) + rcc(φ0, φ1, 2) + rcc(φ0, φ1, 3)
(13)

donde rcc(φ0, φ1, l) denota la autocorrelación periódica
la secuencia compleja c(n) la cual está dada por

rcc(φ0, φ1, l) =
3∑

n=0

c∗(l + n)c(n) (14)

para el retardo l ∈ {0, 1, 2, 3}. El criterio dado por (14)
se emplea pues se basa en un resultado del álgebra
lineal que afirma que un vector (en este caso, la secuen-
cia considerada) forma una base si todos los posibles
productos internos con rotaciones circulares de él se
anulan [7]. Al desarrollar las operaciones indicadas es
posible demostrar que la función de costo de dos varia-
bles a minimizar está dada por la siguiente expresión,

J(φ0, φ1) = (cos(φ0 − φ1) + cos(φ0 + φ1))2 (15)

+ (cos(2φ0) + cos(2φ1))2.

Los valores de φ0 y φ1 que minimizan la función de
costo dada por (13) pueden hallarse haciendo uso de
técnicas básicas de cálculo de varias variables, aunque
igualmente pueden determinarse de manera gráfica por
medio de software numérico. En la Fig. 4 se muestra la
superficie definida por la expresón (13) donde se puede
observar que en la rejilla definida por −π ≤ φ0, φ1 ≤ π
existen varios puntos (φ0, φ1) que hacen cero la función
de costo.

En general, para valores de P > 4 la función de costo
por minimizar se obtiene de generalizar (13). No obstan-
te, para dichos casos se requiere del uso de métodos
de optimización numérica como es el caso del gradiente
descendiente, para encontrar las soluciones deseadas.
El diseño de tales secuencias es tema actual de investi-
gación debido a sus aplicaciones prácticas.

5. Conclusiones

En el artículo presente se ha abordado el diseño
de secuencias unimodulares que son empleadas en
sistemas de comunicaciones que se ven afectados por

Figura 4. Función de costo de dos variables definido por la expresión
(13).

desbalances en fase y cuadratura. Se ha mostrado igual-
mente una técnica para generar dichas secuencias al
hacer uso de técnicas de cálculo de varias variables.
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